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La diffusione dei sistemi micro-elettro-meccanici (MEMS) ha favorito 
lo sviluppo dei sensori capacitivi per la loro adattabilità ad essere 
integrati su silicio utilizzando processi microelettronici standard 
lievemente modificati e tecniche di micromachining. I sensori capacitivi 
rappresentano oggi una parte importante del mercato dei MEMS. La 
quasi totalità degli accelerometri integrati si basa su tecniche di sensing 
capacitivo. Anche nel campo dei sensori di pressione, tipicamente 
dominato da dispositivi piezoresistivi, i sensori capacitivi stanno, 
recentemente, prendendo quota. I sensori capacitivi sono caratterizzati 
da alta sensibilità relativa, piccola dipendenza dalla temperatura e basso 
consumo di potenza. Per sfruttare appieno queste proprietà, è stata  
proposta un’ampia gamma di interfacce di lettura. L’approccio più 
comune consiste nel convertire la capacità che si vuole rivelare in una 
tensione (convertitori C-V) o in una frequenza (convertitori C-f). Il 
problema maggiore per il progettista consiste nella misura delle piccole 
variazioni di capacità (dell’ordine del fF) che contraddistinguono i 
sensori capacitivi. Nei convertitori C-V a condensatori commutati, il 
rumore kT/C e il clock feed-through obbligano ad usare topologie 
complesse che comportano un alto consumo di potenza. Invece, i 
convertitori C-f, normalmente basati su oscillatori a rilassamento o ad 
anello, sono caratterizzati da strutture elettriche semplici che richiedono 
un basso consumo di potenza. Purtroppo, i convertitori C-f sono 
contrassegnati da un’alta sensibilità alla temperatura e alle capacità 
parassite del sensore.  
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In questo lavoro di tesi è proposto un circuito in grado di produrre un 
segnale di tipo PWM (pulse width modulated), per il quale l’ampiezza 
dell’impulso risulta proporzionale ad una differenza di capacità. Un 
segnale PWM può essere trasmesso su canali moderatamente rumorosi 
o non lineari come, ad esempio, cavi ottici o connessioni a RF. Inoltre, 
un segnale PWM può essere facilmente letto da un microcontrollore a 
basso costo o convertito in segnale analogico utilizzando, 
semplicemente, un filtro passa-basso. 
Il circuito proposto è caratterizzato da un ridotto consumo di potenza 
(Pdiss = 60µW), da una esigua sensibilità alla temperatura (TC = 
60ppm/°C) e da basso rumore (στ = 1% FS, dove τ è la durata 
dell’impulso e FS il fondo scala). 
Nel capitolo 1 saranno presentati i sensori capacitivi. Inizieremo con le 
principali tecniche di microlavorazione del silicio. In seguito, dopo una 
breve introduzione, focalizzeremo la nostra attenzione su accelerometri 
e sensori di pressione. Quindi, analizzeremo due importanti sensori di 
specie chimiche: un sensore di umidità e un sensore di composti volatili. 
Infine, illustreremo un semplice sensore di pressione preso come 
riferimento per il circuito proposto. 
Nel capitolo 2 spiegheremo nei particolari il circuito di interfaccia. 
Partiremo con un semplice schema a blocchi per poi descrivere il core 
del circuito e il suo funzionamento. Quindi presenteremo i vari blocchi 
funzionali che compongono l’interfaccia. 
Nel capitolo 3 commenteremo i circuiti di polarizzazione e di 
calibratura del circuito. Cominceremo con il progetto del generatore di 
corrente e presenteremo poi i risultati delle simulazioni effettuate sullo 
stesso. Passeremo, quindi, ad esaminare le reti di taratura del sistema. 
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Nel capitolo 4 illustreremo il sistema finale, i risultati delle simulazioni 
e il layout del circuito iniziando con lo schema a blocchi del sistema 
finale proposto. In seguito, riporteremo i risultati delle simulazioni 
condotte sullo stesso. Infine, mostreremo il layout dei blocchi nei quali 
























Capitolo 1  
Sensori capacitivi 
 
I sensori sono dispositivi che funzionano da interfaccia tra elettronica e 
mondo fisico. La loro funzione consiste nel convertire grandezze fisiche 
o chimiche in segnali elettrici.   
I microsensori sono, oggi, un elemento essenziale dei sistemi di 
controllo dei processi e dei sistemi analitici di misura; essi trovano 
applicazione, per esempio, nel monitoraggio industriale, 
nell’automazione, nell’industria automobilistica, nel trasporto, nelle 
telecomunicazioni, nei computer e nella robotica, nel monitoraggio 
ambientale, nella cura della salute, in agricoltura; in altre parole, in 
quasi tutti i campi della nostra vita. La spinta principale, che ha 
sostenuto questo cammino, è venuta dall’evoluzione nell’elaborazione 
dei segnali. Con lo sviluppo dei microprocessori e dei circuiti integrati, 
l’elaborazione dei segnali è diventata economica, accurata e affidabile 
[1]. Inoltre, il settore dei sensori integrati, negli ultimi anni, ha 
beneficiato di una ulteriore notevole crescita grazie alla continua 
evoluzione delle tecniche di microlavorazione del silicio: queste hanno 
reso possibile l’avvento dei MEMS, sistemi micro-elettro-meccanici per 
i quali le parti meccaniche e quelle elettroniche di condizionamento del 
segnale sono realizzate integrate sullo stesso chip.  
Nel presente capitolo saranno descritte le principali tecniche di 
microlavorazione del silicio. Saranno quindi introdotti i sensori 
capacitivi, che grande importanza rivestono nel campo dei microsensori. 
In seguito entreremo più in dettaglio nel mondo dei sensori capacitivi e 
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focalizzeremo la nostra attenzione sui sensori di accelerazione 
(accelerometri) e sui sensori di pressione. Quindi, studieremo due 
importanti sensori di specie chimiche: un sensore di umidità (vapor 
acqueo) e un sensore di composti volatili. Infine, descriveremo un 
semplice sensore di pressione che prenderemo come riferimento per il 
progetto dell’interfaccia. 
 
1.1 Micromachining del silicio 
 
Le tecniche di realizzazione dei microsistemi su silicio vengono 
comunemente chiamate tecniche di microlavorazione (micromachining). 
Esse si dividono in due categorie: 
-Bulk micromachining 
-Surface micromachining 
Il bulk micromachining consiste nella rimozione selettiva di grandi 
quantità di silicio dal substrato per la creazione di membrane, cavità, 
scavi e altre strutture elementari. Il surface micromachining impiega 
strati strutturali e sacrificali cresciuti o deposti sul substrato di silicio 
cristallino; questi ultimi vengono poi eliminati (del tutto o in parte) per 
la realizzazioni di parti meccaniche. 
 
1.1.1 Bulk micromachining 
 
Nel bulk micromachining le microstrutture sono realizzate direttamente 
nel substrato mediante opportuni attacchi che incidono il silicio e 
permettono di ottenere scavi della forma desiderata. In particolare gli 
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attacchi del silicio possono essere distinti in isotropi e anisotropi: i primi 
sono caratterizzati dalla stessa velocità di attacco in tutte le direzioni, 
per gli altri la velocità di attacco dipende dall’orientazione dei piani di 
silicio cristallino. Attraverso attacchi chimici di tipo isotropo si possono 
ottenere scavi di forma arrotondata: poiché non vi è un piano 
preferenziale in cui si svolge la reazione, essa avviene nella stessa 
misura in ogni direzione dando luogo a profili tondeggianti e a un 
notevole sottoattacco. Le reazioni di etching anisotropo invece, poiché 
avvengono lungo una direzione specifica, seguendo un piano cristallino 
dl silicio o un profilo di drogaggio, permettono di ottenere forme 
squadrate e angoli ben precisi. Per comprendere meglio come sia 
possibile ottenere una struttura semplice utilizzando la tecnica del bulk 
micromachining descriviamo i passi di processo che permettono di 
realizzare una membrana di silicio necessaria per la fabbricazione, ad 




Fig. 1.1 Passi di processo per la realizzazione di una membrana con la tecnica di 
bulk micromachining: (a) substrato ossidato sulla superficie inferiore; (b) 
diffusione p+ e ossidazione della superficie superiore; (c) fotolitografia e attacco 
dell’ossido sulla superficie inferiore; (d) attacco anisotropo del substrato. 
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Si parte da un substrato di silicio cristallino (100) ossidato sulla 
superficie inferiore (Fig. 1.1(a)). Si esegue una diffusione di boro per 
creare una regione drogata p+: questa deve avere una concentrazione di 
boro superiore a 1020cm-3; in queste condizioni essa riesce a bloccare 
l’attacco anisotropo. In effetti, la velocità di attacco del silicio dipende 
da molti fattori, tra questi la concentrazione di drogante nel silicio. In 
particolare, se il drogante è boro e la sua concentrazione nel silicio è 
superiore a 1019cm-3, la velocità di attacco è funzione decrescente della 
concentrazione. Per concentrazioni di boro superiori a 1020cm-3, 
l’attacco in pratica si arresta. A questo punto si ossida anche la 
superficie superiore del wafer per proteggerla durante la fase di etching 
(Fig. 1.1(b)). Il terzo passo consiste nel definire il pattern che realizza la 
geometria desiderata: si utilizza una maschera posizionata sull’ossido 
della superficie inferiore del wafer e si esegue un primo passo di 
fotolitografia, seguito dall’attacco dell’ossido. Il risultato è riportato in 
Fig. 1.1(c)). Infine si esegue l’attacco anisotropo del silicio: questo 
termina in corrispondenza della zona drogata p+ creando una membrana 
il cui spessore dipende dalla profondità della diffusione di boro (Fig. 
1.1(d)). Se, a questo punto, volessimo realizzare un sensore di pressione 
potremmo saldare la struttura ottenuta con un substrato di vetro pyrex 
utilizzando la tecnica di bonding anodico. Si formerebbe così una cavità 
chiusa con pressione interna pari a quella della camera in cui è stato 
eseguito il bonding. Tale pressione costituisce la pressione di 
riferimento del sensore. Una eventuale differenza di pressione tra 





1.1.2 Surface micromachining 
 
La principale differenza tra bulk micromachining e surface 
micromachining è che, nel primo caso le microstrutture sono ottenute 
nel substrato di silicio, mentre nel secondo si sfrutta la deposizione e la 
rimozione selettiva di strati sottili sulla superficie del substrato di silicio. 
In Fig. 1.2 sono riportati i passi base di un semplice processo a due 




Fig. 1.2 Passi per la realizzazione di una struttura meccanica sospesa (cantilever) 
con la tecnica del surface micromachining. 
 
Inizialmente viene deposto sul substrato di silicio lo strato sacrificale (es. 
viene cresciuto uno strato di SiO2). Una prima fotolitografia (che 
utilizza la maschera 1) e successivo attacco (es. HF) definisce la 
geometria dello strato sacrificale. A questo punto si depone lo strato 
strutturale (es. polisilicio). Con un secondo passo fotolitografico 
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(maschera 2) e attacco seguente si determina la forma del cantilever. 
Infine, con un ultimo attacco (HF) si rimuove lo strato sacrificale. 
La tecnica del surface micromachining permette di ottenere dispositivi 
di dimensioni minori di quelli realizzati con il bulk micromachining, 
perché permette di controllare con maggior precisione lo spessore delle 
strutture. Inoltre, con la tecnica del surface micromachining la struttura 
realizzata può essere di materiale differente dal silicio: lo strato 
strutturale deposto può essere polisilicio, nitruro di silicio, poliammide, 
nitruro di titanio o anche un film composto come ad esempio polisilicio 
e ossido di zinco. Per contro, lo svantaggio principale è che la presenza 
di più strati di materiali diversi sovrapposti può far nascere stress residui, 
compressivi o tensionali. Tali stress vanno ridotti al minimo per evitare 
alterazioni della risposta della struttura meccanica realizzata e, nei casi 
peggiori, la rottura della stessa. Tipicamente la limitazione degli stress 
residui è effettuata tramite annealing. 
La tabella seguente riassume le differenze principali tra bulk e surface 
micromachining [5]. 
 
Dimensioni Bulk micromachining Surface micromachining 
Dispositivo ∼5mm <1mm 
Struttura ∼1µm ∼1µm 
Spessore ∼100µm 1÷3µm 
Caratteristiche Fori passanti, solchi 
profondi e scavi nel 
substrato 
Film sottili e attacchi 
sacrificali sul substrato 
 




1.2 Sensori capacitivi: nozioni di base  
 
Fig. 1 mostra lo schema di un sensore capacitivo, dove x è la grandezza 
(fisica o chimica) proveniente dal mondo fisico e C la capacità che 




Fig. 1.3 Sensore capacitivo 
 
Supponiamo che il sensore possa essere schematizzato come un 
condensatore a facce piane e parallele. Se trascuriamo gli effetti di 
bordo, la capacità è: 
 
t
AC ε=     (1.1) 
dove ε = ε0εr  è la costante dielettrica del materiale tra i due elettrodi, A 
l’area delle armature e t la distanza tra le armature. La capacità C 
dipende dunque dalla geometria (A,t) del condensatore e dal materiale 
dielettrico (ε). La grandezza esterna x agisce sulla geometria o sul 
dielettrico o su tutti e due ed è rivelata dalla misura della variazione di 
capacità corrispondente (∆C).  
 14 
I sensori capacitivi occupano un posto di rilievo nel mondo dei sensori 
integrati. L’uscita capacitiva permette una rivelazione semplice ed 
efficiente [6]. I sensori capacitivi hanno alta sensibilità relativa (C-1⋅ 
dC/dx) e basso consumo di potenza, funzionano in ampi range di 
temperatura, sono facili da calibrare e assicurano una buona linearità [1]. 
Tuttavia, poiché le capacità del sensore sono molto piccole, le 
connessioni elettriche verso il sensore stesso introducono capacità 
parassite e rumore non trascurabili. Per questo motivo è importante 
realizzare connessioni più corte possibili. La soluzione migliore del 
problema consiste nell’integrare il sensore sullo stesso chip del circuito 
di condizionamento del segnale, in modo che la distanza fisica tra i due 
elementi sia molto piccola e ben definita. In questo caso, il problema 
maggiore consiste nel rendere compatibili i processi di fabbricazione del 
sensore con quelli del circuito di condizionamento del segnale [6]. Per i 
sensori che descriveremo in seguito non sono richieste modifiche ai 
processi di realizzazione dei IC (circuiti integrati): il sensore può essere 
fabbricato su substrati che già contengono IC.  
Per ridurre eventuali effetti parassiti, è buona norma realizzare sullo 
stesso chip, vicino al sensore, un sensore identico a quello dato ma 
isolato dalla grandezza da misurare (dummy sensor). In questo modo il 
dummy sensor presenta una capacità (di riposo) C0 che non dipende da x. 
Il sensore è  invece rappresentabile con una capacità C = C0 + kx. Se 
rileviamo la differenza tra i due otteniamo kx che rappresenta la 
variazione ∆C della capacità del sensore. In questo modo eliminiamo 
eventuali effetti parassiti (dovuti al processo di fabbricazione, alla 
temperatura o altro)  che incidono sul valore di riposo C0  e che, nel caso 
di rilevazione della sola capacità C del sensore, potrebbero invalidare la 
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misura. Nel paragrafo 1.7 sarà descritta una possibile realizzazione di un 




La misura dell’accelerazione, oltre a essere un elemento essenziale dei 
sistemi di controllo inerziali, trova applicazione in un’ampia gamma di 
problemi commerciali e industriali come, ad esempio, la rivelazione di 
incidenti per l’apertura degli air-bag nelle automobili, l’analisi delle 
vibrazioni nelle macchine per l’industria, o la fornitura di segnali 
reazionati per stabilizzare l’immagine in una videocamera contro i 
tremolii della mano [8]. 
Schematicamente, un accelerometro è costituito da una massa di prova 
che viene tenuta attaccata a una struttura rigida da un supporto elastico 
(Fig. 1.4(a)). L’accelerazione della struttura fa sì che la massa si muova 
rispetto alla struttura, determinando una compressione o un 
allungamento del supporto. La rivelazione dell’accelerazione è ottenuta  
dalla misura diretta della posizione della massa di prova rispetto alla 
struttura, oppure indirettamente, dalla misura della deformazione del 
supporto. I metodi più comuni di misura delle deformazioni nelle 
microstrutture sono basati sulla piezoresistività e sulla piezoelettricità. I 
sensori capacitivi di accelerazione sfruttano, invece, la misura della 
posizione attraverso una variazione di capacità. Nei paragrafi che 
seguono esamineremo una classe importante di accelerometri: i sensori 
di accelerazione quasi-statici. Descriveremo, poi, come si effettua la 
misura capacitiva della posizione e, infine, parleremo di una famiglia di 
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accelerometri capacitivi realizzati con tecniche di surface 
micromachining dalla Analog Devices.   
 
1.3.1 Accelerometri quasi-statici 
 
Lo schema di base di un accelerometro quasi-statico è riportato in Fig. 







Fig. 1.4 (a) Schema elementare di un accelerometro quasi-statico; (b) Circuito 
elettrico equivalente. 
 
In Fig. 1.4(b), F rappresenta la forza esterna applicata e Fn il termine di 
rumore della forza, m è la massa di prova e k la costante elastica del 
supporto, b è lo smorzamento. 







= 2     (1.2) 
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Il sistema ha una frequenza di risonanza ω0 = (k/m)1/2 e un fattore di 
qualità Q = mω0/b. 
Un accelerometro quasi-statico è tale per cui il moto della massa prova 
segue l’evoluzione nel tempo della forza inerziale applicata senza ritardi 
o attenuazioni significative. Quindi si progetta l’accelerometro in modo 
che la frequenza di risonanza sia molto maggiore della frequenza 
massima stimata per il segnale di accelerazione. In seguito assumeremo 
che tutte le frequenze di interesse siano ben al di sotto della ω0. In 






=     (1.3) 
Dapprima esaminiamo il termine di segnale, poi analizzeremo il termine 
di rumore. La forza inerziale F è uguale alla massa prova m per 
l’accelerazione a che si intende rivelare. Se consideriamo che ω0 = 





x =     (1.4) 
L’equazione (1.4) ci dice che se è richiesto un accelerometro con tempo 
di risposta rapido, quindi con alta frequenza di risonanza, allora 
l’ampiezza del segnale di posizione che va misurata sarà molto piccola. 
Per esempio, per un accelerometro 50g della Analog Devices con 
frequenza di risonanza di 24.7KHz, il massimo spostamento della massa 
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prova è 20nm. Invece, se una frequenza di risonanza di 1KHz è 
accettabile per l’applicazione, lo spostamento massimo diventa 1.2µm. 
Consideriamo adesso il rumore intrinseco dovuto allo smorzamento. La 
densità spettrale del termine di rumore della forza è 4kBTb. Questo 
rumore deriva dallo smorzamento fluidico ed è chiamato rumore di 
moto browniano. Esso deriva dall’urto caotico delle molecole d’aria con 
la massa di prova. Tipicamente il rumore viene convertito in una 
accelerazione equivalente. Notiamo che, in una banda di rumore di 1Hz, 
il valore rms del termine di rumore della forza è (4kBTb)1/2. Se 
dividiamo per la costante elastica k e moltiplichiamo per ω02 otteniamo 








=     (1.5) 
Per un dispositivo con una frequenza di risonanza di 24.7KHz, una 
massa prova di 2.2⋅10-10kg e Q = 5, si ha an,rms ≈ 0.5mg/Hz1/2. Si deduce 
che i microacceleratori sono caratterizzati da un alto rapporto segnale-
rumore. In realtà, il rapporto segnale-rumore e, quindi, la sensibilità 
dell’accelerometro, è dominato da altri effetti: il contributo di rumore 
del circuito di misura della posizione, specialmente il suo primo stadio 
di amplificazione; la necessità di costruire strutture più rigide (cosa che 
determina un aumento della frequenza di risonanza) per prevenire sia lo 
sticking (incollatura) di parti durante la fabbricazione sia eccessi di 




1.3.2 Misura capacitiva della posizione 
 
Esistono diversi metodi per la misura diretta della posizione, per 
esempio metodi che consistono nella rivelazione di una capacità o di 
una induttanza, metodi ottici e altro ancora. Di questi, la misura 
capacitiva della posizione è il metodo più largamente utilizzato nei 
microaccelerometri a causa della sua maggiore semplicità. Questa può 
essere effettuata in due modi: misura capacitiva single-sided (Fig. 1.5(a)) 







Fig. 1.5 (a) Misura capacitiva single-sided; (b) Misura capacitiva differenziale. 
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In Fig. 1.5(a) due sono gli elettrodi usati per la misura: il moto 
dell’elettrodo mobile (massa di prova) rispetto a quello fisso (sotto) 
determina una variazione della capacità. In Fig. 1.5(b) tre sono gli 
elettrodi: il moto del componente centrale (massa di prova) rispetto ai 
due elettrodi esterni fissi aumenta una capacità e diminuisce l’altra. 
Consideriamo una misura capacitiva single-sided. Per effetto della 
relazione quadratica che lega la forza elettrostatica alla tensione, 
l’applicazione di una tensione per il sensing (l’onda quadra in Fig. 
1.5(a)) produce una forza elettrostatica non nulla anche se la tensione è 
a media nulla. Questa forza può rappresentare un inconveniente in 
quanto sposta il sensore rispetto alla posizione di equilibrio. Per ridurre 
tale effetto sulla misura e aumentare la sensibilità del sensore è 
preferibile adottare una misura capacitiva differenziale. Essa ha la virtù 
di cancellare molti effetti del primo ordine e fornisce un segnale, che è 
nullo nel punto di riposo, il cui segno indica la direzione di moto. 
Inoltre, il sistema differenziale di Fig. 1.5(b) assicura una risposta 




Fig. 1.6 Schema elettrico equivalente al sistema differenziale in Fig. 1.5(b). 
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Assumiamo aree uguali per le armature. Una tensione +VS è applicata al 
piatto superiore. Contemporaneamente, una tensione -VS è applicata al 



















=     (1.6) 
















2     (1.8) 
dove x è lo spostamento e x0 la distanza tra piatto centrale e piatti esterni 






xCCC −≈−     (1.9) 
 CCC 221 ≈+     (1.10) 





xVV S−≈     (1.11) 
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La tensione di uscita V0 è, dunque, linearmente proporzionale allo 
spostamento x.  
 
1.3.3 Accelerometro capacitivo ADXL150 
 
La Analog Devices (AD) realizza una famiglia di accelerometri 
capacitivi surface-micromachined di nome ADXL. I dispositivi che vi 
appartengono sono monolitici: un unico chip di silicio contiene il 
sensore costituito dalla massa di prova microlavorata e i supporti elastici, 
e la circuiteria che implementa le funzioni elettroniche necessarie a 
fornire un segnale analogico di uscita proporzionale alla accelerazione. 
Una fotografia di un chip completo è mostrata in Fig. 1.7. Si nota il 




Fig. 1.7 Fotografia di un ADXL50, il primo accelerometro industriale surface-
micromachined monolitico.  
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Descriviamo adesso un componente della famiglia ADXL: 




Fig. 1.8 Schema del sensore che forma l’accelerometro capacitivo ADXL150. 
 
Esso è fabbricato con tecniche di surface micromachining che utilizzano 
il polisilicio come materiale strutturale. Il blocco rettangolare centrale è 
la massa di prova: essa è sospesa e sostenuta mediante due molle 
ripiegate ancorate al substrato. La massa di prova presenta lateralmente 
dei denti (fingers) ognuno dei quali  è posto tra due elettrodi fissi. 
Quindi, ogni elettrodo solidale con la massa di prova è un elettrodo 
mobile: esso segue il movimento della massa quando il sistema è 
sottoposto ad una accelerazione e, con i due elettrodi esterni fissi, forma 
una cella elementare. Nella regione di sensing, in Fig. 1.8, ci sono 42 di 
queste celle, mentre nella regione di self-test ce ne sono 12. La regione 
di sensing realizza la misura capacitiva differenziale dello spostamento, 
quindi, in accordo alla (1.4), è la regione che esegue la rivelazione 
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dell’accelerazione. La regione di self-test, invece, è formata da elettrodi 
connessi ad un circuito elettronico di pilotaggio che può applicare una 
forza elettrostatica alla massa provocando uno spostamento della stessa 
a scopo di test della struttura.  
L’accelerometro capacitivo ADXL150 ha una sensibilità di 38mV/g nel 
range (-50 ÷ 50)g, una banda di 400Hz o 1000Hz (a scelta dell’utente) e 
una frequenza di risonanza di 24KHz. Nell’intervallo di frequenze tra 
10Hz e la banda, il rumore è 1mg/Hz1/2. 
 
1.4 Sensori di pressione 
 
La misura della pressione è essenziale in molti sistemi, sia commerciali 
che industriali. Il silicio ha dimostrato di essere un ottimo materiale con 
cui costruire microsensori di pressione. Oggi i sensori di pressione 
costituiscono il segmento di mercato più ampio tra i dispositivi MEMS. 
Dato che la pressione è uno stress (forza per unità di area) normale, si 
può immaginare di misurare la pressione usando un materiale 
piezoelettrico che converte lo stress normale in tensione. Questo metodo, 
tuttavia, non è adatto alla misura di pressioni statiche. In alternativa, si 
può applicare la pressione ad un lato di una membrana deformabile, una 
pressione di riferimento all’altro lato, e determinare quanto la 
membrana si deforma. Questo ultimo approccio è anche il più utilizzato. 
Esistono diversi modi per misurare la deformazione di una membrana 
sulla quale è stata applicata una pressione differenziale. Un metodo 
indiretto consiste nel misurare gli strain indotti sulla membrana 
sfruttando le proprietà di piezoresistività del silicio. Noi esamineremo, 
invece, un metodo diretto di misura della posizione, cioè determineremo 
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lo spostamento della membrana rivelando la variazione della capacità 
che la membrana forma con un elettrodo sottostante. Il nostro lavoro si 
articolerà in due passi: prima descriveremo il principio di 
funzionamento dei sensori capacitivi di pressione, poi analizzeremo, 
come esempio, un sensore progettato e fabbricato da un gruppo di 
ricerca dell’Università Politechnica di Bucarest [6]. 
 
1.4.1 Principio di funzionamento 
 
Alla base del funzionamento dei sensori di pressione capacitivi c’è la 
realizzazione di un elemento elastico, ad esempio una membrana. Essa 
si flette in risposta ad una differenza di pressione p applicata ai suoi lati 
determinando una variazione della capacità C tra due elettrodi che sono 
uno la membrana e l’altro il substrato di silicio. La variazione di 
capacità è poi convertita in tensione da un opportuno circuito elettronico. 




Fig. 1.9 Membrana circolare sottoposta ad una pressione p. 
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Per una membrana circolare, lo stress massimo σMAX, conseguente 
all’applicazione di una pressione p, si ha in corrispondenza del bordo 






RpMAX =σ     (1.12) 
dove R e h sono rispettivamente il raggio e lo spessore della membrana. 
Lo stress che rappresenta il punto di rottura per una membrana 
realizzata in silicio è σr = 6.24⋅107N/m2.  
Quando è applicata la pressione p, la curvatura della membrana, che è 





























prz ν     (1.13) 
dove E è il modulo di Young e ν il rapporto di Poisson della membrana. 
Lo spostamento è massimo al centro della membrana cioè in r = 0. 










=     (1.14) 
Se indichiamo con d la distanza tra le armature a riposo (p = 0), la 













1)(     (1.15) 
Risolviamo l’integrale in funzione della variabile x  = P/PMAX, dove 













aCxC )tanh()( 0=     (1.17) 
dove a è un numero funzione dei parametri E,ν,h,R che caratterizzano la 
struttura e C0 la capacità a riposo. Per C0 possiamo scrivere: 
 
d
AC rεε00 =     (1.18) 
La (1.17) mostra una dipendenza non lineare della capacità dalla 
pressione. Questa caratteristica di non linearità è tipica dei sensori 
capacitivi di pressione, per i quali vale in generale una relazione del tipo: 
 )( pfC =     (1.19) 
dove per f si può solo garantire la monotonicità.  
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1.4.2 Esempio di sensore di pressione 
 
Descriviamo adesso un sensore capacitivo in grado di misurare una 
pressione differenziale, compatibile con la tecnologia CMOS, progettato 
e fabbricato da un gruppo di ricerca dell’Università Politechnica di 
Bucarest [6].  
Il sensore, mostrato in Fig. 1.10, è costituito da una membrana in 
polimmide sotto la quale è posizionato un elettrodo metallico. 
L’elettrodo è dato dalla sovrapposizione di due strati: uno di oro e 
l’altro di cromo. Sul substrato di silicio vi sono, poi, due elettrodi, 
connessi allo stesso potenziale, che formano l’elettrodo inferiore. Anche 
esso è in oro e cromo. Il cromo ha buone proprietà di aderenza al 
substrato di silicio e alla membrana in polimmide. L’oro garantisce 
basso stress residuo e protezione durante l’attacco del silicio e 
dell’ossido sacrificale [10]. I due elettrodi formano un condensatore che 
ha uno strato di aria di 5µm come dielettrico. Il sensore converte la 
curvatura della membrana, dovuta a un carico di pressione, in una 




Fig. 1.10 Sezione del sensore capacitivo di pressione differenziale. 
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Il sensore misura una pressione differenziale, cioè la differenza tra la   
pressione esterna e quella interna dell’aria tra gli elettrodi. Questo 
significa che il sensore deve essere chiuso ermeticamente perché possa 
essere usato per la misura di pressioni assolute. Attraverso 
un’operazione di bonding diretto si provvede a sigillare il sensore 
creando una cavità interna che intrappola l’aria e stabilizza il valore 
della pressione interna. 




Fig. 1.11 Processo di fabbricazione del sensore. 
 
Si parte da un substrato di silicio di tipo p (100). Si deposita uno strato 
di nitruro di silicio dello spessore di 0.2µm sulla faccia inferiore del 
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substrato. Questo strato viene definito come in Fig. 1.11(a) e servirà 
come protezione durante l’attacco del silicio che porterà al rilascio della 
membrana. Poi un elettrodo cromo/oro è deposto sulla faccia superiore e 
definito usando un fotoresist positivo. Questo elettrodo è formato da due 
elettrodi, ciascuno di area 300 ⋅ 300 µm2, connessi allo stesso potenziale. 
Lo spessore dell’elettrodo è di 0.8µm (0.3µm di cromo e 0.5µm di oro). 
Si usa questa combinazione di metalli per le buone proprietà di aderenza 
del cromo e per il basso stress residuo dell’oro; l’oro ha anche buone 
proprietà di protezione. A questo punto, si depone uno strato di 5µm di 
PSG (Phosphorus Silicon Glass) e lo si definisce (Fig. 1.11(b)). Il PSG è 
impiegato come strato sacrificale per il rilascio della membrana. 
Successivamente, si depone e si definisce uno strato di cromo/oro sopra 
il PSG. Questo costituisce l’elettrodo mobile superiore: occupa un’area 
di 800 ⋅ 800 µm2 e ha uno spessore di 0.8µm. La differenza in questo 
caso è che l’oro è deposto per primo. In seguito, si deposita sopra 
l’elettrodo uno strato di polimmide di 2µm e lo si modella (Fig. 1.11(c)). 
Il passo di processo finale consiste nell’attacco anisotropo del substrato 
e successiva eliminazione del PSG con conseguente rilascio della 
membrana (Fig. 1.11(d)). Infine, il sensore è connesso ad un substrato di 
vetro mediante bonding diretto. Questo processo è eseguito a 
temperature relativamente basse, (200 ÷ 400)°C, compatibili con gli 
altri passi. L’uso di polimmide garantisce la compatibilità con la 
tecnologia CMOS dell’intero processo di fabbricazione del sensore. Di 
conseguenza il sensore può essere realizzato direttamente su substrati 
già contenenti circuiti integrati.   
La massima pressione differenziale che può essere applicata al sensore, 
senza incorrere nel rischio di collasso dell’elettrodo superiore su quello 
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inferiore, è di 1.6atm: essa corrisponde ad una deflessione della 
membrana di 4.9µm. Per valori della pressione differenziale compresi 
tra 0 e 1.6atm, il valore della capacità varia tra 0.19pF e 0.48pF. Si tratta 
di valori di capacità distinguibili e misurabili. Il range di pressioni 
esterne (assolute), che possono essere misurate, dipende dal valore della 
pressione interna. Tale valore, in fase di processo, può essere modificato 
per aumentare l’intervallo di pressioni misurabili. Un altro modo per 
cambiare il range di lavoro è di modificare le dimensioni degli strati. Se 
aumentiamo lo spessore dello strato d’aria il carico di pressione può 
essere maggiore. Tuttavia, in questo caso, il valore della capacità 
diminuisce e diventa più difficile misurarla. Un altro metodo consiste 
nell’aumentare lo spessore dello strato di polimmide. Ma, in questo caso, 
la curvatura della membrana, a parità di carico, è minore e, quindi, 
diminuisce la sensibilità del sensore.  
 
1.5 Sensori di umidità 
 
Recentemente, l’uso di sensori di umidità sta notevolmente aumentando. 
Aziende che producono dispositivi elettronici, strumenti di precisione e 
generi alimentari ne richiedono in quantità sempre maggiori. Dato che 
l’umidità è un fattore ambientale permanente, la sua misura e il suo 
controllo sono essenziali non solo per il benessere umano ma anche per 
molte industrie e tecnologie. 
 L’umidità è definita come la concentrazione di molecole d’acqua in 
atmosfera. Il parametro più usato per la misura dell’umidità è la umidità 
relativa percentuale, comunemente detta semplicemente umidità relativa 
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RH = 100·pi / pi*, dove pi è la pressione parziale del vapor d’acqua e pi* 
il suo valore nelle condizioni di saturazione [18].  
In questo paragrafo descriviamo un sensore capacitivo di umidità con 
elettrodi paralleli e un polimero allo stato cristallino come dielettrico 
[11]. La struttura del sensore è mostrata in Fig. 1.12. Si tratta di una 
capacità con un film polimerico sensibile (al vapor acqueo) posto tra i 
due piatti paralleli. L’elettrodo superiore è realizzato a griglia: ciò 




Fig. 1.12 Schema di sensore capacitivo di umidità: (a) sezione e (b) vista dall’alto.  
 
L’assorbimento dell’acqua nel film può essere visto come un processo a 
due passi: inizialmente, il vapor acqueo è adsorbito in superficie, poi, le 
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molecole adsorbite diffondono nel polimero provocando una variazione 




Fig. 1.13 Principio di rivelazione. 
 
Consideriamo le variazioni delle grandezze fisiche rispetto allo stato che 
precede l’applicazione dello stimolo di umidità. Esse sono descritte in 
Fig. 1.13: ∆pi è la variazione della pressione parziale del vapor acqueo 
in aria.
 
∆Csurf (espressa in mol⋅m-3) è la variazione della concentrazione 
di acqua alla superficie del film, dovuta a ∆pi, ∆Q è la variazione della 
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quantità di acqua assorbita nel film (espressa in mol), ∆εr è la variazione 
della costante dielettrica relativa del film, e ∆Γ è la variazione della 
capacità (in pF). 
Il film polimerico è fatto di benzocyclobutene (BCB). Viene 
commercializzato come Cyclotene 4024-40 [12]. Il coefficiente di 
diffusione per l’acqua nel BCB è 4.5 ± 0.5µm2s-1 a T = 23°C. 
Assumiamo che la superficie del film sia in equilibrio quasi-statico con 
il vapor acqueo. In altre parole, supponiamo che lo spessore del film sia 
sufficientemente grande da poter trascurare la cinetica di adsorbimento 
rispetto a quella di diffusione. In queste condizioni ∆Csurf dipende dalla 
solubilità dell’acqua nel polimero. Per film polimerici in BCB, 
l’assorbimento di acqua segue la legge di Henry [13]: 
 idisurf pkpC ∆=∆ )(     (1.20) 
dove kd è il coefficiente di solubilità. 
La diffusione è, invece, descritta dalla legge di Fick (1.21), che fornisce 
la variazione della concentrazione di acqua nel film (∆C) in funzione 



























          
(1.21) 
 
La variazione della costante dielettrica relativa ∆εr dipende dal numero 
N di dipoli per unità di volume nel film, come una variante 


























    (1.22) 
dove εr (RH) = εr (0) + ∆εr e εr (0) è la costante dielettrica relativa del 
film prima dell’assorbimento di acqua, εr (RH) è la costante dielettrica 
relativa del film dopo l’assorbimento di acqua, α è la polarizzabilità 
delle molecole di acqua in BCB e ε0 la costante dielettrica del vuoto.  
∆N potrebbe essere derivata da ∆C tramite il numero di Avogadro se ∆C 
non dipendesse dalle coordinate spaziali. Dato che la struttura del 
sensore è a elettrodi paralleli, la distribuzione dell’acqua assorbita nel 
film non ha effetti sulla variazione di capacità: essa dipende solo dalla 
variazione della quantità totale di acqua nel film. ∆Q si ricava, quindi, 
dall’integrale nello spazio di ∆C. ∆N si ottiene da ∆Q se si conosce il 
volume del film. 
Per un condensatore a elettrodi paralleli, la variazione di capacità ∆Γ è 




=∆Γ     (1.23) 
dove A è, questa volta, l’area dell’elettrodo più piccolo (cioè quello 
superiore) e th lo spessore del polimero.  
L’elettrodo superiore è realizzato a griglia per consentire all’umidità di 
penetrare. Esso è formato da linee parallele (Fig. 1.12). Una struttura 
20/20, cioè con linee larghe 20µm e distanziate l’una dall’altra di altri 
20µm, che occupa una superficie quadrata di lato uguale a 3mm, con 
spessore degli elettrodi pari a 500nm e th = 1µm, ha mostrato una 
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risposta lineare fino a RH = 30% e oltre, con una sensibilità vicino a 
0.15pF/%RH, a temperatura ambiente ([16,17]).  
 
1.6 Sensori chimici 
 
I sensori chimici rivestono interesse per il monitoraggio ambientale, per 
la misura del rischio industriale e la rivelazione di agenti chimici di uso 
bellico. La tecnologia dei MEMS ha reso possibile la creazione di 
sensori chimici miniaturizzati e interamente integrati. I sensori chimici 
MEMS rivelano la presenza di specie chimiche (analiti) e producono 
risposte elettriche proporzionali alla concentrazione dell’analita che si 
vuole rivelare. Queste risposte elettriche sono rivelate e amplificate da 
un circuito di sensing che è, tipicamente, fabbricato in tecnologia 
CMOS. L’integrazione monolitica dei sensori MEMS e i circuiti di 
interfaccia realizzano un sensore di tipo system-on-a-chip (SoC) 
autonomo, miniaturizzato, affidabile e, generalmente, low-power [20].  
In questo paragrafo descriviamo un sensore capacitivo MEMS che 
rivela composti volatili. Il sensore consiste in un condensatore a piatti 
piani e paralleli che utilizza come dielettrico un polimero chimicamente 
sensibile. In presenza della specie chimica che si vuole rivelare, il 
polimero tende a aumentare di volume determinando un aumento della 
distanza tra i due elettrodi. Ciò provoca una variazione della capacità 
del dispositivo che può essere misurata elettricamente.  
Il polimero è posto tra i due elettrodi a formare un condensatore a piatti 





Fig. 1.14 Sezione del sensore capacitivo. La struttura a piatti piani e paralleli è 
composta da due elettrodi separati da un polimero chimicamente sensibile. 
 
Dopo l’esposizione all’analita avvengono due cambiamenti significativi 
nelle proprietà del polimero: (1) il polimero aumenta di volume [22], e 
(2) la costante dielettrica ε aumenta [23], come è mostrato in Fig. 1.15. 
In generale, questi cambiamenti sono proporzionali alla concentrazione 




Fig. 1.15 Rappresentazione dell’aumento di spessore del dielettrico polimerico e 
aumento della sua costante dielettrica in presenza dell’analita che si vuole rivelare. 
 
Per un condensatore a piatti piani e paralleli vale (vedi (1.1)): 
 
t
AC ε=  
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dove C è la capacità, ε la costante dielettrica, A l’area delle armature e t 
la distanza tra gli elettrodi. L’equazione mostra che C è direttamente 
proporzionale a ε e inversamente proporzionale a t. Dunque l’aumento 
di spessore e l’aumento della costante dielettrica producono effetti 
opposti sulla capacità. Può accadere che tali effetti si cancellino. Per 
evitare ciò, il polimero va scelto con attenzione. Molti sensori capacitivi 
che usano dielettrici polimerici sono stati progettati per rivelare un 
cambio della costante dielettrica ([21,24,25]). Il sensore che studieremo 
è, invece, progettato per rivelare un cambiamento nello spessore del 
polimero. Descriviamo adesso i passi di fabbricazione del sensore. 
Si parte da un wafer di silicio (100). Si cresce un ossido termico di 
spessore 500nm che isola elettricamente il sensore dal substrato. Si 
depongono per sputtering 250nm di alluminio e lo si definisce: si è così 
realizzato l’elettrodo inferiore (Fig. 1.16(a)). A questo punto, si applica 













Fig. 1.16 (c) Deposizione e definizione dell’elettrodo superiore. 
 
Poi, si depone per sputtering sul polimero uno strato di titanio e lo si 
definisce usando la fotolitografia. Con un plasma etching che utilizza O2 
e CF4 gassosi si definisce il polimero: viene rimosso il polimero dove 
non è protetto dal titanio (Fig. 1.16(b)). La protezione in titanio del 
polimero rimane fino all’ultimo passo di rimozione del fotoresist. Infine, 
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l’elettrodo superiore (250nm di alluminio) è deposto per sputtering e 
definito (Fig. 1.16(c)).  
Due importanti caratteristiche dell’elettrodo superiore sono mostrate in 
Fig. 1.16(c). Primo, l’elettrodo è poroso e permette così all’analita di 
penetrare nel polimero. Ciò si realizza tramite un’operazione di etching 
che crea una matrice di fori nell’elettrodo. Secondo, l’elettrodo è 
supportato da molle planari che gli consentono di muoversi quando il 
polimero aumenta di volume (e quindi non impedisce la crescita del 
polimero). I sensori di questo tipo che sono stati realizzati hanno 
elettrodi le cui dimensioni variano da un minimo di 450 ⋅ 450 µm2 a un 
massimo di 750 ⋅ 750 µm2, e le capacità di base variano tra 1pF e 10pF. 
La criticità di questi sensori consiste nella scelta del polimero. Il 
requisito più importante è che il polimero assorba l’analita. Poi, la 
crescita di dimensioni del polimero deve essere reversibile: ciò significa 
che tra polimero e analita devono formarsi solo deboli legami. Terzo, la 
costante dielettrica della specie chimica che si intende rivelare deve 
essere piccola rispetto a quella del polimero. Questo permette di 
minimizzare la variazione della costante dielettrica del polimero e 
quindi di massimizzare l’effetto dell’aumento di volume del polimero 
sulla capacità del sensore. Infine, a causa del calore associato ad alcuni 
passi di processo, il polimero deve avere una temperatura di fusione 
maggiore di 80°C. 
Un polimero che ha avuto un discreto successo nella fase di 
sperimentazione è stato l’acetato di poli-vinil-etilene (PEVA). PEVA ha 
mostrato un aumento di volume quando è stato esposto al benzene e al 
toluene, e anche a agenti chimici di uso bellico come DMMP e CEE 
([21]). 
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1.7 Esempio di sensore capacitivo per l’interfaccia 
 
L’interfaccia, che è argomento di questo lavoro di tesi, converte la 
capacità CX del sensore in un segnale PWM la cui durata dell’impulso τ 
è proporzionale alla grandezza x che si intende rivelare. Come 
sottolineato nel paragrafo 1.2, è buona norma, in questi casi, realizzare 
sullo stesso chip, vicino al sensore, un sensore identico a quello dato ma 
isolato dalla grandezza da misurare (dummy sensor). In questo modo il 
dummy sensor presenta una capacità (di riposo) CR che non dipende da x. 
Il sensore è, invece, rappresentabile con una capacità CX = CR + kx. 
Come sarà spiegato in seguito, l’interfaccia rivela la differenza tra i due 
ottenendo kx che rappresenta la variazione ∆C della capacità del sensore. 
In questo modo si eliminano eventuali effetti parassiti (dovuti al 
processo di fabbricazione, alla temperatura o altro)  che incidono sul 
valore di riposo CR  e che, nel caso di rivelazione della sola capacità CX 
del sensore, potrebbero invalidare la misura. Il sensore CX e il dummy 
sensor CR sono, tipicamente, integrati sullo stesso chip dell’interfaccia: 
ciò consente di avere connessioni elettriche tra sensore e interfaccia 
molto corte e, quindi, di ridurre l’effetto di capacità parassite e altri 
elementi di non idealità sulla misura. Per come è strutturata l’interfaccia, 
occorre che le due capacità CX e CR abbiano un terminale a comune: 
vediamo come possono essere realizzate. Consideriamo, per esempio, il 
caso di sensori capacitivi di pressione. Una tecnica comune, vedi Fig. 
1.17, consiste nel praticare due scavi sullo stesso bulk chiusi da una 
membrana sottile. In uno dei due la membrana è continua: ciò permette 
di ottenere una capacità (CX) variabile con la differenza di pressione tra 
le due facce della membrana stessa.   
 42 
Nell’altro la membrana presenta uno o più fori che fanno sì che la 
capacità (CR) sia, di fatto, insensibile alla pressione. Fig. 1.17 mostra le 




Fig. 1.17 Tipica realizzazione tecnologica di un sensore capacitivo CX e del suo 
dummy sensor CR. 
 
È bene sottolineare, infine, che l’interfaccia progettata legge anche 

















Come sottolineato nel capitolo precedente, un sensore capacitivo 
fornisce in uscita una capacità C che è funzione della grandezza esterna 
x che si intende rivelare. Quest’ultima agisce sulla geometria del 
condensatore o sul dielettrico tra le armature ed è rivelata dalla misura 
della variazione di capacità corrispondente (∆C). Occorre, quindi, 
un’interfaccia tra il sensore e il sistema di trattamento del segnale: il suo 
compito è di convertire la capacità in un segnale elettrico (tipicamente 
una tensione) che contenga l’informazione x e che sia facilmente 
misurabile. 
La maggior parte dei sensori presenti sul mercato sono caratterizzati da 
uscita analogica. Essa è utile nei casi in cui il sensore faccia parte di un 
sistema analogico più complesso oppure la funzione che deve essere 
implementata sia particolarmente semplice: per esempio, la produzione 
di un segnale di allarme non appena la grandezza misurata supera una 
certa soglia. In questi sensori la capacità viene convertita in una 
tensione analogica sfruttando, ad esempio, la tecnica 
dell’impedenzimetro oppure circuiti a condensatori commutati [7]. 
Un’uscita digitale può servire quando il sensore è utilizzato in un 
sistema provvisto di ingressi digitali, oppure quando il sensore è in 
posizione remota rispetto al sistema di elaborazione e si è in presenza di 
elevato rumore elettromagnetico. Essa può essere ottenuta, per esempio, 
convertendo l’uscita analogica in digitale. In questo caso, si deve tener 
conto di un aumento delle dimensioni del chip e di un maggior consumo 
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di potenza. Inoltre, un’uscita digitale vincola il ricevitore e il sensore ad 
avere lo stesso protocollo di trasferimento dati. 
Una soluzione intermedia tra uscita analogica e digitale è rappresentata 
da un segnale di tipo PWM (Pulse Width Modulation): esso consiste in  
una serie di impulsi rettangolari a frequenza fissata la cui durata è legata 
alla grandezza rivelata x. Un segnale PWM ha i seguenti vantaggi: 
- è abbastanza robusto dal punto di vista del rumore, quindi può essere 
trasmesso su canali moderatamente rumorosi come, per esempio, cavi 
lunghi o connessioni RF. 
- è facilmente rivelabile da un microcontrollore la cui frequenza di clock 
sia sufficientemente alta da poter misurare la durata dell’impulso con la 
precisione desiderata. 
- può essere convertito in segnale analogico semplicemente con una 
operazione di filtraggio di tipo passa-basso. 
L’interfaccia, che è argomento di questo lavoro di tesi, converte la 
capacità C del sensore in un segnale PWM la cui durata dell’impulso τ è 
proporzionale alla grandezza rivelata x. Il punto di forza di questa 
interfaccia consiste nel fatto che essa è intrinsecamente poco sensibile 
alle variazioni di temperatura. Come vedremo in seguito, la durata 
dell’impulso di uscita τ è funzione del rapporto tra due capacità, del 
rapporto tra due correnti e del periodo di clock. I rapporti tra grandezze 
dello stesso tipo riducono l’effetto della temperatura sulla durata del 
segnale di uscita τ. Inoltre, il rapporto tra due correnti può essere reso 
molto preciso derivando le correnti in questione da un’unica corrente di  
riferimento tramite un sistema di specchi. Infine, il periodo di clock può 
essere fissato con estrema precisione se si utilizza un oscillatore 
quarzato. 
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In dettaglio, l’interfaccia progettata soddisfa le seguenti specifiche: 
a) consumo di potenza minore di 100µW (low power) 
b) rumore: deviazione standard su τ (στ) minore di 1% FS 
c) effetti di temperatura: errore su τ minore di 1% FS 
nell’intervallo [0 ÷ 100]°C 
dove il fondo scala (FS), come vedremo, è metà periodo di clock. 
Nel presente capitolo introdurremo uno schema a blocchi del circuito di 
interfaccia: si tratterà di una versione semplificata che servirà ad 
anticipare alcuni concetti fondamentali. Per uno schema a blocchi 
dettagliato si rimanda al capitolo 4. Passeremo, poi, a descrivere lo 
schema elettrico del circuito di interfaccia e ne spiegheremo il 
funzionamento. Quindi, analizzeremo una ad una le sezioni che 
costituiscono l’interfaccia. 
 
2.1 Schema a blocchi 
 




Fig. 2.1 Schema a blocchi del circuito di interfaccia con, a sinistra, il sensore CX e 
il dummy sensor CR. 
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Per agevolare la lettura, in Fig. 2.1 è stato inserito anche il sensore, 
rappresentato dalla capacità CX, e il suo dummy sensor CR. Come 
sottolineato nel capitolo 1, il dummy sensor è realizzato identico al 
sensore ma, rispetto a questo, ha una capacità (di riposo) CR che non 
dipende dalla grandezza x che si vuole rivelare. Il sensore è invece 
rappresentabile con una capacità C = CR + kx. Come sarà spiegato in 
seguito, l’interfaccia rivela la differenza tra i due ottenendo kx che 
rappresenta la variazione ∆C della capacità del sensore. In questo modo 
si eliminano eventuali effetti parassiti (dovuti al processo di 
fabbricazione, alla temperatura o altro) che incidono sul valore di riposo 
CR  e che, nel caso di rivelazione della sola capacità CX del sensore, 
potrebbero invalidare la misura. Le due capacità CX e CR hanno un 
terminale a comune. Una loro possibile realizzazione è stata descritta 
nel capitolo 1.  
Sul terminale a comune delle due capacità arriva la tensione VS. Questa 
è un segnale periodico che considereremo, per ora, costituito da un’onda 
triangolare sincrona con il clock. Questo segnale è prodotto da un 
generatore di rampa mostrato più avanti. 
Il circuito di interfaccia, in Fig. 2.1, è rappresentato da un amplificatore 
di corrente, da un comparatore e da una porta AND. 
L’amplificatore di corrente è un sistema fully-differential con guadagno 
1/2 e resistenza di ingresso molto piccola: esso riceve in ingresso le 
correnti IX e IR e produce in uscita la corrente IC che scorre sulla 
capacità CI posta tra le due uscite Vout1 e Vout2. Queste vanno in ingresso 
ad un comparatore con isteresi la cui uscita costituisce uno dei due 
ingressi (l’altro è il clock negato) di una porta AND che genera il 
segnale PWM di uscita OUT del sistema. Il segnale di uscita comanda 
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anche il segno di una corrente che viene aggiunta al segnale all’interno 








Fig. 2.2 Il circuito di interfaccia. 
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In Fig. 2.2, per agevolare la lettura della rete, sono stati omessi il 
circuito di polarizzazione e il circuito di controllo del modo comune. Il 
primo produce le tensioni di bias dei nodi A, B, C in figura: B fa sì che 
M7 e M8 agiscano come generatori di corrente costante; A e C 
polarizzano i gate dei transistori M5,M6,M11,M12 e M3,M4,M13,M14 
in modo tale da mantenere i transistori M7, M8, M9, M10 e M1, M2, 
M15, M16 in saturazione, garantendo il corretto funzionamento degli 
specchi di corrente di cui essi fanno parte. Il secondo è collegato al nodo 
indicato in figura con CMFB: il suo compito è di mantenere costante il 
valore di modo comune delle uscite Vout1 e Vout2. Le capacità CX e CR 
hanno un terminale a comune collegato al segnale di ingresso VS, mentre 
l’altro è collegato ai drain di M1 e M2. I transistori M1 e M2 sono 
identici così come M3 e M4. Invece, M7 e M8 hanno uguale W e L ma 
molteplicità differenti (52 e 48 rispettivamente). Lo stesso vale per M5 e 
M6. Segue che le correnti I1 e I2 in figura sono diverse. In particolare I1 
> I2. Il ramo costituito da M17 e M18 è attraversato dalla corrente I0: 
essa si somma alla I1 o alla I2 a seconda del valore di OUT, che 
costituisce l’uscita dell’intero sistema. Infatti OUT e il suo negato 
pilotano, rispettivamente, i gate dei MOSFET M19 e M20 che 
funzionano da interruttori. Quando OUT è alto M19 è chiuso mentre 
M20 è aperto: in questo caso il ramo formato da M17 e M18 va in 
parallelo a M7 e M5 e la I0 si somma alla I1. Viceversa, con OUT basso, 
M19 è off e M20 è on, quindi M17 e M18 vanno in parallelo a M8 e M6 
e la I0 si somma alla I2. Le due uscite Vout1 e Vout2 sono collegate, 
rispettivamente, all’ingresso invertente e non invertente di un 
comparatore con isteresi. L’uscita di questo, in AND con il clock negato, 
genera l’uscita OUT dell’intero sistema. Infine, i due blocchi, indicati in 
Fig. 2.2 con MODn e MODp, sono due modulatori pilotati dal segnale 
 49 
di clock e dal suo negato. Essi saranno descritti in dettaglio in seguito. 
Per ora ci limitiamo a dire che MODn, quando il clock è alto, collega A1 
con D1 e B1 con C1, mentre, quando il clock è basso, connette A1 con C1 
e B1 con D1. Analogamente, quando il clock è alto, MODp collega A2 
con D2 e B2 con C2; viceversa, con il clock basso, MODp connette A2 
con C2 e B2 con D2. Il segnale di clock è un’onda quadra di periodo 
20µs (f = 50 KHz); come anticipato, il segnale VS è un’onda triangolare 
sincrona con il clock. In realtà, per motivi di realizzabilità che saranno 
spiegati in seguito, VS non è perfettamente triangolare: il suo tratto in 
salita è più ripido di quello in discesa. Per ora, per rendere la trattazione 
più semplice, consideriamo VS come onda triangolare.  
Le dimensioni dei MOSFET di Fig. 2.2 sono: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M2,M15,M16 NMOS 2 12 2 
M3,M4,M13,M14 NMOS 2 2.5 1 
M5 PMOS 0.8 10 52 
M6 PMOS 0.8 10 48 
M7 PMOS 1 50 52 
M8 PMOS 1 50 48 
M9,M10 PMOS 2 4 2 
M11,M12 PMOS 4 1 1 
M17 PMOS 1 50 1 
M18 PMOS 0.8 10 1 
M19,M20 NMOS 1 0.7 1 
 
Tabella 2.1 Dimensionamento dei MOSFET del circuito di interfaccia. 
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2.3 Funzionamento  
 
Un ciclo completo di misura, corrispondente ad un ciclo di clock, è 
suddiviso in tre fasi distinte: 
FASE 1 → (0 ÷ TCK/2)  
FASE 2 → (TCK/2 ÷ (TCK/2) + τ)  
FASE 3 → ((TCK/2) + τ ÷ TCK)  
Nella FASE 1 il clock è alto, durante le FASI 2 e 3 è basso (vedi Fig. 
2.3). 
  






Fig. 2.3 Fasi di funzionamento dell’interfaccia e segnale di clock. 
 
Iniziamo a descrivere la FASE 1. Se il clock è alto, come detto in 
precedenza, MODn collega A1 con D1 e B1 con C1, mentre MODp 
connette A2 con D2 e B2 con C2, come mostrato in Fig. 2.4. In questo 
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caso il ramo formato da M17 e M18 è in parallelo a quello formato da 
M8 e M6 e la corrente I0 si somma alla corrente I2. In effetti, l’uscita 
OUT è ottenuta con una operazione di AND logico tra l’uscita del 
comparatore e il segnale di clock negato. Nella fase 1 il clock negato è 
basso e, quindi, forza OUT a zero, indipendentemente dall’uscita del 
comparatore. In questo caso, l’interruttore M20 è chiuso mentre M19 è 
aperto: il drain di M18 risulta collegato al drain di M6.  
Durante la FASE 1, la forma d’onda VS aumenta (dVS/dt > 0, vedi Fig. 
2.6). Poiché i drain di M1 e M2 sono nodi a bassa impedenza, il verso 
delle correnti IX e IR è quello mostrato in Fig. 2.4 (IX,R = CX,R⋅(dVS/dt).  
I1 è la corrente generata da M7, mentre I2 è dovuta a M8. 
M3,M4,M5,M6 sono transistori a gate comune: essi forniscono in uscita 
la stessa corrente ricevuta in ingresso senza attenuazioni, per cui, ai nodi 
di drain di M1 e M2 possiamo scrivere: 
 XD III += 11     (2.1) 
 RD IIII ++= 022     (2.2) 
ID1 è specchiata in M15 e arriva in M14 (che è un common gate (CG)), 
mentre ID2 è specchiata in M16 e arriva in M13 (altro CG). 
Scriviamo il bilancio delle correnti ai nodi di uscita Vout1 e Vout2: 
 CMFBXC IIII −+= 1     (2.3) 




Fig. 2.4 Configurazione del circuito di interfaccia durante la FASE 1. 
 
Se sottraiamo la (2.4) alla (2.3) otteniamo: 
 RXCMFB IIIIII ++++= 0212     (2.5) 
Definiamo la differenza tra le correnti I1 e I2 come ∆IBIAS: 
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 21 IIIBIAS −=∆     (2.6) 
Per come sono stati dimensionati i transistori (vedi Tabella 2.1), si ha 







+=     (2.7) 
A questo punto, per ottenere l’espressione della IC nella FASE 1, 







=     (2.8) 
La corrente IC è funzione di tre termini: il primo, (IX - IR)/2, dipende 
dalla pendenza del segnale VS applicato e dalla differenza CX - CR = kx > 
0, mentre gli altri due dipendono dal dimensionamento della rete. In 

























    (2.9) 
Risulta IC > 0. Quindi, durante la FASE 1, IC carica la capacità CI. Di 
conseguenza, Vout2 aumenta e Vout1 diminuisce. La differenza Vout2 - Vout1, 
che rappresenta l’ingresso differenziale del comparatore, parte da un 
valore negativo, attraversa lo zero e supera la soglia alta di 
commutazione del comparatore (vedi Fig. 2.6). A questo punto l’uscita 
 54 
del comparatore passa al livello alto: ciò, tuttavia, non influenza l’uscita 
OUT del sistema perché il clock negato è ancora basso (vedi Fig. 2.6). 
Quando il clock passa al livello basso ha inizio la FASE 2. La 




Fig. 2.5 Configurazione del circuito di interfaccia durante la FASE 2. 
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La commutazione verso il basso del clock fa sì che l’uscita OUT del 
sistema commuti al livello alto: ha inizio l’impulso τ di uscita. In questa 
fase il ramo formato da M17 e M18 va in parallelo a M7 e M5. In effetti, 
con OUT alta, l’interruttore M19 è on mentre M20 è off. Allora il drain 
di M18 risulta connesso al drain di M5 e, di conseguenza, la corrente I0 
si somma alla I1. Con il clock basso, MODn collega A1 con C1 e B1 con 
D1, mentre MODp connette A2 con C2 e B2 con D2.  
In corrispondenza della commutazione del clock, il segnale di ingresso 
VS cambia pendenza (dVS/dt < 0, vedi Fig. 2.6). Di conseguenza le 
correnti IX e IR hanno verso opposto rispetto alla fase 1 (vedi Fig. 2.5). 
Notiamo che, con tali versi, risulta IX,R = CX,R⋅dVS/dt > 0. 
L’espressione della corrente IC nella FASE 2 può essere ricavata dalla 
(2.8). I 3 termini che figurano nella (2.8) sono sempre gli stessi, tuttavia 
può cambiare il loro segno. 
Il termine (IX - IR)/2 subisce una doppia inversione, una dovuta alla 
commutazione del modulatore MODn e l’altra dovuta al cambio di 
pendenza di VS. Segue che tale componente mantiene lo stesso segno. 
Il termine ∆IBIAS/2 subisce solo l’inversione di segno dovuta alla 
commutazione del modulatore MODn e, quindi, cambia segno. 
La corrente I0 subisce una doppia inversione, una provocata dalla 
commutazione dell’uscita OUT del sistema, l’altra dovuta alla 
commutazione di MODn. Quindi il termine I0/2 conserva il segno. 







=     (2.10) 
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In accordo alla (2.9), si ha IC < 0: nella FASE 2 la capacità CI si scarica. 
Di conseguenza, la differenza Vout2 - Vout1 diminuisce, diventa negativa e 
supera la soglia bassa di commutazione del comparatore (vedi Fig. 2.6). 
Ciò forza l’uscita OUT del sistema a zero: ha inizio la FASE 3. Con 
OUT a zero l’interruttore M19 è aperto e M20 si chiude, dunque il ramo 
formato da M17 e M18 va in parallelo a M8 e M6: I0 va di nuovo a 
sommarsi alla I2, quindi subisce una nuova inversione di segno. 
Notiamo, invece, che nulla cambia, rispetto alla FASE 2, per i 
modulatori MODn e MODp in quanto essi sono pilotati dal segnale di 
clock che è basso sia nella FASE 2 che nella FASE 3. Di conseguenza, i 
termini (IX - IR)/2 e ∆IBIAS/2, non subiscono cambiamenti di segno. In 







=     (2.11) 
Dalla (2.9), risulta IC < 0. Tuttavia, la scarica della capacità IC avviene 
più lentamente rispetto alla FASE 2 a causa del termine I0/2 che ha 
cambiato segno. Ciò è rappresentato dalle forme d’onda ideali in Fig. 
2.6 dove si può notare che la pendenza di (Vout2 - Vout1) diminuisce. 
 
Calcoliamo adesso la durata dell’impulso di uscita τ. Per fare questo 
studiamo il problema dal punto di vista della carica. Perché il sistema 
sia stabile, la carica accumulata sulla capacità CI durante la FASE 1 
deve essere completamente scaricata nelle FASI 2 e 3.  
Il termine (IX - IR)/2 è sempre positivo in tutto il periodo di clock: 
chiamo QX il suo contributo di carica. Il termine ∆IBIAS/2 ha segno 
positivo in (0 ÷ TCK/2) e negativo in (TCK/2 ÷ TCK), per cui il suo 
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contributo di carica è nullo in un periodo di clock. Il termine I0/2 dà un 
contributo di carica QA durante la FASE1, un contributo QB nella FASE 




Fig. 2.6 Forme d’onda ideali del circuito di interfaccia. Partendo dall’alto: CK è il 
segnale di clock, VS il segnale di ingresso, Vdiff la differenza tra le due uscite Vout2 - 
Vout1, Voutcomp l’uscita del comparatore, OUT l’uscita dell’intero sistema. 
 
Se teniamo conto del segno del termine I0/2 nelle 3 fasi, possiamo 
scrivere: 
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 CBAXCBAX QQQQQQQQ −+=⇒=+−− 0     (2.12) 












    (2.13) 







=τ     (2.14) 
Sappiamo che IX - IR = (CX – CR)⋅dVS/dt. Inoltre, il segnale di ingresso 
VS è prodotto da un generatore di rampa di cui parleremo in seguito; per 
ora ci limitiamo a dire che VS è generato caricando e scaricando una 








=     (2.15) 










=τ     (2.16) 
La durata dell’impulso τ dipende da: 
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- CX – CR = kx, dove x è la grandezza che si intende rivelare.     
Infatti, come detto, CX = CR + kx è la capacità del sensore e 
CR la capacità (di riposo) del dummy sensor. 
- un rapporto tra correnti, che può essere ottenuto preciso 
derivando le correnti da un’unica corrente di riferimento 
tramite un sistema di specchi. 
- il periodo di clock, che può essere ottenuto estremamente 
preciso se realizziamo il clock tramite un oscillatore quarzato. 
 
Infine, sottolineiamo l’importanza di MODn e MODp. Supponiamo che 
alla corrente I1 si sommi una componente di offset tale che I1 = I1∗ + ∆I1, 
dove I1∗ rappresenta il valore nominale e ∆I1 l’offset. Se non avessimo il 
modulatore MODn, l’offset ∆I1 rappresenterebbe un contributo di 
scarica della capacità CI. Ciò altererebbe il bilancio di carica nella 
equazione (2.13) risultando in un errore su τ. Con il modulatore MODn, 
invece, nella prima metà del periodo di clock ∆I1 carica CI, mentre nella 
seconda metà ∆I1 scarica CI. Quindi, il contributo di un eventuale offset 
su I1 alla carica/scarica di CI è nullo in un periodo. In breve, MODn 
elimina gli effetti che eventuali correnti di offset su I1 e/o I2 o prodotte 
dagli specchi in basso M1-M15 e M2-M16 possono avere sul 
funzionamento del circuito. Allo stesso modo, MODp elimina gli effetti 
di eventuali componenti differenziali che possono sovrapporsi alle 
correnti di modo comune ICMFB. Quanto detto è valido per l’offset ma 
anche per il rumore a bassa frequenza che, nel nostro caso, è dovuto alle 
componenti flicker che rimangono fortemente correlate nell’intervallo 
di clock (TCK = 20µs).  
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2.4 Rete di polarizzazione 
 
La rete di polarizzazione è usata per produrre le tensioni di bias dei nodi 




Fig. 2.7 Rete di polarizzazione. 
 
La corrente che alimenta la rete è I = 1µA. Il generatore di corrente I 
sarà descritto in dettaglio nel prossimo capitolo. 
Le dimensioni dei MOSFET sono riportate in Tabella 2.2. 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M2 PMOS 1 50 50 
M3 PMOS 2 4 1 
M4 NMOS 1 20 1 
 
Tabella 2.2 Dimensioni dei MOSFET della rete di polarizzazione. 
 
 61 
2.5 Circuito di controllo del modo comune 
 
Come abbiamo mostrato in Fig. 2.1, l’amplificatore di corrente è un 
sistema fully-differential. Esso necessita di un circuito di controllo del 
modo comune che mantenga costante il valore del modo comune delle 
uscite Vout1 e Vout2. Per l’interfaccia abbiamo adottato un sistema di 
controllo statico. Esso è mostrato in Fig. 2.8: si riconoscono le due 
coppie differenziali M1, M2 e M3, M4. Il sistema stabilizza il modo 
comune delle uscite al valore VREF = 1.65V, cioè (Vout1 + Vout2)/2 = VREF.  
 
 
Fig. 2.8 Circuito di controllo del modo comune delle uscite. 
 
In Fig. 2.8 la corrente su M6 è ICMFB (vedi anche Fig. 2.4). Questa è la 












VVVgII     (2.17) 
dove gm è la transconduttanza e IC la corrente di polarizzazione delle 
due coppie differenziali. Se il modo comune delle uscite (Vout1 + Vout2)/2 
subisce un incremento allora la corrente ICMFB diminuisce. Questo 
comporta una diminuzione delle due uscite Vout1 e Vout2 in quanto le 
capacità associate alle uscite si scaricano. Ciò determina una 
diminuzione del modo comune. Quindi, in risposta ad un aumento del 
modo comune si ha una reazione negativa che tende a farlo abbassare. 
Le dimensioni dei MOSFET sono le seguenti: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M2,M3,M4 NMOS 1 10 1 
M5,M6 PMOS 2 4 2 
M7,M8 NMOS 2 2.5 1 
M9,M10,M11,M12 NMOS 2 12 1 
M13,M14 PMOS 1 25 1 
 
Tabella 2.3 Dimensioni dei MOSFET del circuito di controllo del modo comune. 
 
La compensazione dell’anello di reazione del modo comune è effettuata 
ponendo due capacità CC tra le uscite Vout1 e Vout2 e massa (vedi Fig. 2.8). 











Fig. 2.9 Schema elettrico dei modulatori: MODn a sinistra e MODp a destra.  
 
MODn è realizzato con quattro transistori n-MOS identici. Il segnale di 
clock negato pilota i gate di M1 e M2, mentre i gate di M3 e M4 sono 
controllati dal clock. Se il clock è basso si ha il collegamento diretto tra 
ingressi e uscite (A1-C1 e B1-D1). Viceversa, con il clock alto, si ha il 
collegamento incrociato A1-D1 e B1-C1. Analogamente, MODp è 
realizzato con quattro transistori p-MOS identici. Il segnale di clock 
pilota i gate di M5 e M6, mentre i gate di M7 e M8 sono controllati dal 
clock negato. Se il clock è basso si ha il collegamento diretto tra ingressi 
e uscite (A2-C2 e B2-D2). Viceversa, con il clock alto, si ha il 
collegamento incrociato A2-D2 e B2-C2. Le dimensioni dei MOSFET 
sono riportate in Tabella 2.4: 
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Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M2,M3,M4 NMOS 10 0.7 1 
M5,M6,M7,M8 PMOS 10 0.7 1 
 
Tabella 2.4 Dimensioni dei MOSFET dei modulatori. 
 
Finora abbiamo assunto un clock a due fasi: il clock negato può essere 
ottenuto come uscita di un inverter che riceve in ingresso il segnale di 
clock. Consideriamo MODp nel circuito di interfaccia di Fig. 2.2. 
Supponiamo che il clock negato sia a livello alto e il clock a zero. 
Quando il clock commuta a livello alto, per qualche istante il clock 
negato resta alto. In questa situazione i quattro interruttori di MODp 
sono aperti e, quindi, non c’è collegamento tra A2, B2, C2, D2. Ciò può 
modificare i punti di lavoro di M9, M10, M11, M12 in Fig. 2.2. Se la 
situazione perdurasse tali transistori potrebbero addirittura uscire dalla 
zona di saturazione e entrare in zona triodo. Notiamo, invece, che la 
situazione opposta, con il clock alto che commuta a livello basso e il 
clock negato che per qualche istante resta basso, non crea alcun 
inconveniente al circuito. In questo caso i quattro interruttori sono tutti 
chiusi, quindi MODp può essere schematizzato come un macronodo che 
riceve in ingresso le due correnti ICMFB e le restituisce intatte in uscita. 
Per MODn vale l’analisi duale. Ricapitolando, MODp soffre una 
eventuale sovrapposizione delle fasi sul livello alto, mentre la stessa sul 
livello basso non causa inconvenienti. Per MODn vale l’esatto contrario. 
Per risolvere il problema, abbiamo deciso di utilizzare un clock a 2 fasi 
non sovrapposte (Fig. 2.10). Il segnale p in figura è il clock. Esso può 
essere ottenuto da un oscillatore quarzato con, in cascata, divisori di 
frequenza (ad esempio realizzati con flip-flop D) che garantiscano: (1) 
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frequenza di clock pari a 50KHz; (2) clock con duty-cycle uguale al 








Fig. 2.11 Temporizzazione delle fasi. 
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Per quanto detto sopra e per le temporizzazioni in Fig. 2.11, abbiamo 
deciso di prendere f1 e f2 come fasi per MODp, e i loro negati  /f1 e /f2 




Fig. 2.12 MODn: quando /f1 è alto si ha il collegamento diretto, con /f2 alto quello 
incrociato. MODp: quando f1 è basso si ha il collegamento diretto, con f2 basso 
quello incrociato. 
 
Notiamo che, con l’adozione del generatore di clock a 2 fasi non 
sovrapposte, il segnale di clock negato, che in Fig. 2.2 rappresenta uno 
dei due ingressi della porta AND, diventa la fase f2.  
 
2.7 Generatore di rampa 
 
Il generatore di rampa ha il compito di produrre il segnale di ingresso VS 
del circuito di interfaccia. Fig. 2.13 mostra una possibile 
schematizzazione del generatore. Si è scelto di usare un integratore di 
Miller anziché la sola capacità CM tra il nodo T e massa. In questo modo 
al nodo T si ha una capacità equivalente pari a CM(1+A), dove A è il 
 67 
guadagno dell’amplificatore. Ciò assicura due vantaggi: (1) T è un nodo 
a bassa impedenza per cui le tensioni di uscita dei due specchi che 
forniscono le correnti di carica e scarica sono più stabili; (2) l’effetto 
delle capacità parassite al nodo T è minore. Ciò è importante essendo 




Fig. 2.13 Schema elementare del generatore di rampa. 
 
Il generatore di rampa, nella sua versione finale, è mostrato in Fig. 2.14. 
I transistori M5, M6 e M7 formano l’integratore di Miller usato per la 
carica e la scarica della capacità CM. Esso è costituito dalla cascata di 
uno stadio a source comune, invertente e con guadagno ≈ 100, e di uno 
stadio a source follower non invertente e con guadagno circa unitario. 
La corrente di carica è fornita dallo specchio M9, M10 in basso, mentre 
la corrente di scarica è generata dal transistore M12 in alto. I transistori 
M1, M2, M3, M4, tra loro uguali, funzionano come interruttori. M3, M4 
sono pilotati dalle fasi f1 e f2: questo per ottenere una rampa VS sincrona 
con le fasi stesse. M1, M2 sono pilotati dai segnali disneg e dis: disneg è 
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ottenuto attraverso una operazione di AND tra l’uscita del comparatore 
e la fase f1; va poi in ingresso ad un inverter che produce dis. I 
transistori M15, M16 formano un riferimento di tensione: la tensione D 
prodotta va sul terminale non invertente del comparatore. Il transistore 
M8, collegato a diodo, funge da pozzo di corrente: esso riceve le 




Fig. 2.14 Generatore di rampa. 
 
Quando f1 è bassa (e, quindi, f2 è alta) si ha che disneg è basso e dis è 
alto: risultano M1, M4 off e M2, M3 on. In questa situazione la corrente 
IM scarica la capacità CM e VS diminuisce. Come VS scende sotto il 
valore dato dalla differenza tra la tensione D e la soglia bassa del 
 69 
comparatore, l’uscita di questo va alta. Tuttavia f1 è ancora zero per cui 
anche disneg resta a zero.  
Quando f1 commuta a livello alto (e, quindi, f2 va bassa) , poiché l’uscita 
del comparatore è alta, disneg va alta e dis va bassa: risultano M1, M4 
on e M2, M3 off. In questa situazione la corrente IT carica la capacità 
CM e VS aumenta. Come VS supera il valore dato dalla somma della 
tensione D con l’isteresi del comparatore si ha che l’uscita di questo va 
a zero per cui disneg va bassa e dis va alta. In questa nuova situazione 
M1 e M3 sono off mentre M2 e M4 sono on: ciò comporta uno stop alla 
carica di CM e, di conseguenza, alla crescita di VS. Le temporizzazioni di 




Fig. 2.15 Andamento di VS e f1. 
 
Il segnale VS non è, quindi, triangolare ma presenta in alto un intervallo 
di attesa. Se volessimo VS triangolare occorrerebbe una corrente di 
scarica perfettamente uguale alla corrente di carica della capacità CM. In 
questo caso, anche un piccolo errore di matching sulle correnti 
provocherebbe il non corretto funzionamento del circuito. Infatti, 
supponiamo che la corrente di carica sia, anche se di poco, minore della 
corrente di scarica: ad ogni periodo di clock avremmo una perdita di 
carica su CM e, di conseguenza, diminuirebbe il valor medio di VS. 
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L’intervallo di attesa, invece, consente di annullare questo 
inconveniente. Si dimostra facilmente che la presenza di un intervallo di 
attesa non altera in nessun modo la (2.16). 
Le dimensioni dei componenti del generatore di rampa sono: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità Valore(pF) 
M1,M2 NMOS 1 0.7 1 - 
M3,M4 PMOS 1 0.7 1 - 
M5 NMOS 2.5 8 1 - 
M6 NMOS 4 2 1 - 
M7 NMOS 2.5 8 2 - 
M8 NMOS 2 4 1 - 
M9,M10 NMOS 1 20 1 - 
M11 PMOS 1 50 15 - 
M12 PMOS 1 50 12 - 
M13,M14,M15 PMOS 1 50 50 - 
M16 NMOS 2 32 1 - 
CM - - - - 3 
 
Tabella 2.5 Dimensioni dei componenti del generatore di rampa. 
 
2.8 Comparatore con isteresi 
 
In Fig. 2.16 sono riportati il simbolo circuitale e la caratteristica di un 







Fig. 2.16 Simbolo circuitale (a) e caratteristica (b) di un comparatore con isteresi. 
 
Nella caratteristica di un comparatore con isteresi le transizioni sono 
verticali in quanto, grazie ad una reazione positiva, appena si raggiunge 
la soglia di innesco (VS1 in discesa, VS2 in salita) la commutazione 
avviene anche in assenza di un ulteriore incremento del segnale. 
L’isteresi Vis è uguale alla differenza tra le due soglie VS2 – VS1. Queste 
possono essere anche molto vicine tra loro, se lo scopo del comparatore 
è confrontare con precisione due tensioni. Per altre applicazioni, come 
ad esempio oscillatori a rilassamento, le due soglie possono essere 
convenientemente distanziate. In ogni caso, staticamente, non è 
possibile avere in uscita livelli di tensione diversi da 0 e Vdd. 
Uno schema che realizza un comparatore compatto in tecnologia CMOS 
è quello mostrato in Fig. 2.17. 
Il comparatore è costituito dalla coppia differenziale M5-M6, dal 
generatore di corrente M7 e dalla cella bistabile formata dai transistori 
M1-M2-M3-M4. I transistori M8-M9-M10-M11 completano lo schema 
realizzando la configurazione ad OTA (Operational Transconductance 





Fig. 2.17 Comparatore con isteresi 
 
Esaminiamo la cella bistabile (Fig. 2.18): essa è  responsabile del 
comportamento a soglia dell’intero circuito. Si può pensare la cella 
come costituita da due specchi di corrente, rispettivamente M1-M3 ed 
M4-M2: detto questo, si osserva che l’uscita dello specchio M1-M3 
(drain di M3) è collegato all’ingresso dello specchio M4-M2 (gate/drain 
di M4). Analogamente l’uscita dello specchio M4-M2 è connessa 
all’ingresso dello specchio M1-M3. Intuitivamente, i due specchi sono 
connessi in maniera che se aumenta la corrente di ingresso di uno dei 
due questo tenda a sottrarre corrente all’altro portandolo verso lo 
spegnimento. Questo fatto sta alla base del comportamento con isteresi 
della cella bistabile. 
Si noti che nello schema di Fig. 2.17 le correnti in ingresso alla cella 
bistabile sono controllate dalla coppia differenziale a source accoppiati 
(M5-M6). Questa fa sì che la somma delle correnti I1 + I2 sia costante e 
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pari alla corrente di polarizzazione della coppia (tail current); detto in 
altri termini, se ad esempio I1 aumenta (agendo sulla tensione di modo 
differenziale della coppia), I2 deve diminuire. Dunque, un incremento di 
polarizzazione dello specchio M1-M3 è accompagnato ad una 




Fig. 2.18 Cella bistabile del comparatore. 
 
Uno studio più analitico del circuito può essere condotto considerando i 
due specchi della cella bistabile come un sistema reazionato ai cui 
ingressi vengano applicate le correnti I1 ed I2. Si verifica quindi che il 
guadagno d’anello del sistema così descritto risulta essere pari al 
prodotto dei due guadagni di specchio k31·k24, dove k31 = β3/β1 e 
k24 = β2/β4. 
Per agevolare la lettura nella trattazione che segue considereremo il 
modulo (valore assoluto) delle tensioni e delle correnti.  
Poniamoci nelle condizioni: 
 Aβββ == 41     (2.18) 
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 Bβββ == 32     (2.19) 
con βB > βA affinché il guadagno d’anello della cella sia maggiore di 
uno. Inoltre, da Fig. 2.17 risulta: 
 021 III =+     (2.20) 
Mettiamoci nello stato stabile caratterizzato da I1 = I0 e I2 = 0. In questa 
situazione V2 = 0, M2 e M4 sono interdetti (VGS2 = VGS4 = 0), M3 è in 
zona triodo (VGS3 = V1, VDS3 = 0) e M1, connesso a diodo, è in 








    (2.21) 
L’equazione (2.21) esprime il valore massimo (in modulo) che V1 può 
assumere. Perché il comparatore funzioni correttamente bisogna 
assicurare in fase di progetto che: 
 TMAX VV 2<     (2.22) 
Supponiamo ora che, in risposta ad una variazione della tensione di 
modo differenziale della coppia M5-M6 di Fig. 2.17, I2 inizi ad 
aumentare. In questo caso I1  diminuisce (vedi (2.20)) e ciò determina 
una diminuzione di V1 , mentre V2 comincia ad aumentare. La situazione 
si mantiene fino a che V2 < VT . Per  V2 = VT il comparatore commuta: 
M2 e M4 si accendono, ID2 inizia a salire comportando una riduzione di 
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ID1  e quindi di V1 che, a sua volta, determina il calo della ID3; segue 
l’aumento della ID4  e con essa della V2. Rapidamente la cella si porta 
nell’altro stato stabile caratterizzato da I2 = I0 e I1 = 0. In queste 
condizioni V1 = 0 , M1 e M3 sono spenti, M2 è in zona triodo e M4 è in 
saturazione. In particolare si ha V2 = VMAX .  
L’identità V2 = VT corrisponde alla condizione (I2/I1) = (βB/βA). 
Proviamo adesso per completezza la relazione appena detta. 
L’uguaglianza V2 = VT può essere riscritta come: 
 TDS VV =3     (2.23) 
Inoltre: 
 TGS VVV 213 <=     (2.24) 
Se nella (2.24) sottraggo il termine VT a sinistra e a destra ottengo: 
 TTGS VVV <−3     (2.25) 
Componendo la (2.23) e la (2.25) risulta VGS3 - VT < VDS3 , quindi per V2 
= VT si ha che M3 è in saturazione. Anche M1 si trova in saturazione per 
cui il rapporto tra le correnti ID3 e ID1 dello specchio M1-M3 è pari al 













    (2.26) 
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    (2.27) 
Facciamo riferimento alla Fig. 2.16 e poniamo (βB/βA) = x. Può essere 
facilmente verificato che: 





xVVV TGSis     (2.28) 
L’equazione (2.28) ci dice che l’isteresi Vis dipende dal rapporto (βB/βA) 
e dalla (VGS - VT) dei transistori della coppia differenziale M5-M6. Per 
ridurre l’isteresi può essere posto a monte del comparatore un 
amplificatore fully-differential. Se A è il guadagno dell’amplificatore la 
nuova isteresi risulta (Vis/A). 
 
Il circuito di interfaccia impiega due comparatori con isteresi. Il primo, 
in Fig. 2.2, riceve in ingresso le due tensioni di uscita Vout1 e Vout2 la cui 
differenza è riportata in Fig. 2.6. Come si evince da Fig. 2.6, è 
importante che questo comparatore abbia isteresi molto bassa. Se così 
non fosse, si potrebbe non avere il riarmo del comparatore durante la 
fase in salita di Vout2 - Vout1. Il secondo è impiegato nel generatore di 
rampa e riceve in ingresso una tensione di riferimento costante e il 
segnale VS. In questo caso non è richiesta una isteresi così bassa in 
quanto la forma d’onda VS ha elevata ampiezza: ciò che conta di VS è la 
pendenza e essa non dipende dall’isteresi del comparatore. Questo 
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secondo comparatore è realizzato a partire dal circuito di Fig. 2.17 con il 
seguente dimensionamento dei MOSFET: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M4 PMOS 0.5 4 5 
M2,M3 PMOS 0.5 4 10 
M5,M6 NMOS 0.75 2 1 
M7 NMOS 2 30 1 
M8,M11 PMOS 1 1 1 
M9,M10 NMOS 1 1 1 
 
Tabella 2.6 Dimensioni dei MOSFET del comparatore appartenente al generatore 
di rampa. 
 
Per ridurre l’isteresi nel primo comparatore si agisce in due direzioni: (1) 
si pone a monte del comparatore (lo stesso di Fig. 2.17) un amplificatore 
fully-differential; (2) si riduce il termine x nella (2.27).  
L’amplificatore utilizzato è mostrato in Fig. 2.19.  
I transistori M1-M2 costituiscono la coppia differenziale. I p-MOS M3-
M4 in alto sono identici e vengono polarizzati da una tensione esterna 
Vb: la loro funzione è di generatori di corrente nel caso statico mentre 
dinamicamente si comportano da carico per M1 e M2. La coppia M5-
M6 forma il circuito di controllo del modo comune delle uscite.  
Come tutti i sistemi fully-differential anche il nostro amplificatore 
necessita di un circuito che fissi ad un valore opportuno il modo comune 





Fig. 2.19 Amplificatore fully-differential. 
 
Riferiamoci al circuito in Fig. 2.19 e poniamo Vi1 = Vi2 = Vic , dove Vic è 
la tensione di modo comune in ingresso . Dalla figura risulta: 
 51 GSo VV =     (2.29) 
In maniera analoga: 
 62 GSo VV =     (2.30) 
I transistori M5 e M6 sono uguali, così anche M3 e M4, per cui VGS5 = 
VGS6. Poiché Voc = (Vo1 + Vo2)/2 , risulta: 
 5GSoc VV =     (2.31) 
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dove Voc è la tensione di modo comune delle uscite. 
Nel circuito è poi presente un anello di reazione negativa che stabilizza 
Voc: se la tensione di modo comune delle uscite aumenta allora le 
correnti in M5 e M6 aumentano. Rispetto al percorso di reazione M1 e 
M2 si comportano come stadi a gate comune, mentre M3 e M4 per le 
variazioni funzionano da carichi quindi possono essere visti come una 
resistenza. La corrente in M5 e M6, aumentata per effetto 
dell’incremento di Voc, scorre in M1 e M2 senza subire variazioni, 
quindi attraversa la resistenza che rappresenta M3 e M4 comportando 
un aumento della tensione ai suoi capi. Poiché i terminali della 
resistenza sono, uno l’alimentazione Vdd, che non cambia, e l’altro Voc, 
ciò determina una diminuzione della Voc stessa. Viceversa se Voc 
diminuisce allora le correnti in M5 e M6 diminuiscono, così diminuisce 
la corrente sulla resistenza che rappresenta M3 e M4. Segue l’aumento 
di Voc. Dunque il sistema si oppone alla causa che provoca il disturbo. 
Come detto sopra, (Vo1 + Vo2)/2 = Voc e Voc = VGS5. Questo ci permette di 
immaginare la coppia M5-M6 come un generatore di corrente. Di 
conseguenza il circuito di Fig. 2.19 è riconducibile a un classico 
amplificatore differenziale fully-differential. Per il modo differenziale 
(Vid = Vi1 - Vi2 ≠ 0) i source di M1 e M2 sono a massa per cui le coppie 
M1-M3 e M2-M4 costituiscono amplificatori a source comune (CS). Per 
avere un’idea dell’entità dell’amplificazione si può far riferimento al 
caso in cui tutte le resistenze di uscita rd dei MOS del circuito siano 
uguali. In tal caso l’amplificazione risulta: 
 dmd rgA 2
1
−=     (2.32) 
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dove gm è la transconduttanza della coppia differenziale M1-M2 e Ad = 
Vod/Vid , con  Vod = Vo1 - Vo2. Dalla (2.32) e dalle simulazioni effettuate 
si evince che il guadagno è dell’ordine del centinaio.  
Le dimensioni dei MOSFET dell’amplificatore fully-differential sono 
riportate di seguito: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M2 NMOS 12 4 2 
M5,M6 NMOS 1 25 1 
M3,M4 PMOS 4 2 2 
 
Tabella 2.7 Dimensioni dei MOSFET dell’amplificatore fully-differential. 
 
Infine, per ridurre ulteriormente l’isteresi si diminuisce il rapporto 
(βB/βA) = x. Nel comparatore a bassa isteresi, infatti, si ha x = 6/5 
mentre nell’altro avevamo x = 2. Ciò è documentato nella Tabella 2.8 
che riporta le dimensioni dei MOSFET del comparatore a bassa isteresi. 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1,M4 PMOS 0.5 4 5 
M2,M3 PMOS 0.5 4 6 
M5,M6 NMOS 0.75 1 1 
M7 NMOS 2 30 2 
M8,M11 PMOS 1 1 1 
M9,M10 NMOS 1 1 1 
 
Tabella 2.8 Dimensioni dei MOSFET del comparatore a bassa isteresi. 
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Capitolo 3  
Circuiti di polarizzazione e calibratura 
 
Nel capitolo 2 abbiamo affrontato il progetto del circuito di interfaccia. 
Dei blocchi funzionali descritti uno solo rimane ancora da analizzare: il 
generatore di corrente. Al suo progetto e alle performance ottenute 
daremo ampio spazio in questo capitolo. Passeremo, quindi, a descrivere 
le reti di calibratura dell’interfaccia. Queste offrono i seguenti vantaggi: 
(1) possibilità di regolare il fondo scala di ∆C = CX – CR; (2) riduzione 
dell’effetto degli errori residui di matching sul funzionamento 
dell’interfaccia; (3) possibilità di adattare la rete al valore (di riposo) 
della capacità del sensore. 
 
3.1 Generatore di corrente 
 
Il generatore di corrente ha il compito di fornire una corrente continua 
alla rete di polarizzazione descritta nel paragrafo 2.4: questa, alimentata 
da tale corrente, produce le tensioni di bias dell’interfaccia, ovvero le 
tensioni dei nodi A, B, C di Fig. 2.2. Abbiamo sperimentato che 
l’interfaccia è sufficientemente robusta da poter tollerare piccole 
variazioni del valore continuo della corrente fornita dal generatore. 
Queste possono essere dovute a errori nel processo di fabbricazione, a 
modifiche nel valore statico delle alimentazioni, a variazioni di 
temperatura e altro ancora. In particolare, possiamo accettare una 
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variazione del ± 10% sul valore nominale della corrente: in questo caso 
nessun blocco, di cui l’interfaccia è costituita, esce dalla propria 
dinamica. Inoltre, l’interfaccia è low-power: la corrente totale che 
circola nel circuito è circa 30µA. Infine, uno dei punti di forza del 
sistema è la bassa dipendenza dalla temperatura, come testimoniato dall’ 
equazione (2.16).  
L’intervallo di temperature che prenderemo in esame è il range (-40 ÷ 
80)°C: si tratta di un intervallo sufficientemente ampio e adatto alle 
applicazioni cui l’interfaccia è demandata. 
In accordo a quanto detto, il generatore di corrente deve rispettare le 
seguenti specifiche:  
 
a)  moderata dipendenza dalla temperatura nel range (-40 ÷ 80)°C 
b)  consumo di potenza dell’ordine del µW (low-power) 
c)  indipendenza dal valore statico delle alimentazioni 
 
La trattazione che segue inizia con l’analisi di semplici generatori di 
corrente: viene messo in risalto come la corrente dipenda da eventuali 
variazioni dinamiche della tensione di alimentazione. Viene presentato, 
quindi, un circuito di base in cui le correnti sono minimamente affette 
da disturbi indotti dalle alimentazioni. A partire da questo schema, sono 
presentate le tre topologie elementari di generatori di corrente: 
generatore di corrente a riferimento di VTH, generatore di corrente a 
riferimento di β, generatore di corrente a riferimento di VT. Viene poi 
illustrato il riferimento di corrente da noi adottato: esso consiste in una 
versione modificata di generatore di corrente a riferimento di VT. In 
ultimo, sono riportate le analisi e i risultati ottenuti dalle simulazioni. 
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Vediamo come si realizza una effettiva indipendenza della corrente 
dalle variazioni della tensione di alimentazione. 
Come mostrato in Fig. 3.1(a), se IREF non varia con Vdd e si trascurano le 
resistenze di uscita rd di M2 e M3 (cioè λ2 = λ3 ≈ 0) allora ID2 e ID3 sono, 






Fig. 3.1 Polarizzazione di uno specchio di corrente tramite (a) un generatore di 
corrente ideale, (b) un resistore. 
 
Un generatore di corrente molto semplice si ottiene ponendo un 
resistore tra Vdd e il gate di M1 (Fig. 3.1(b)). In questo caso, tuttavia, la 
















=∆     (3.1) 
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Per arrivare ad una soluzione meno sensibile, ipotizziamo che il circuito 
debba polarizzare se stesso, cioè IREF debba, in qualche modo, derivare 
da Iout. L’idea è che se Iout riesce a essere indipendente da Vdd, allora IREF 
può essere una replica di Iout. Fig. 3.2 illustra una implementazione in 
cui M3 e M4 copiano Iout e così definiscono IREF. Con le dimensioni 
riportate in figura, nell’ipotesi di trascurare le resistenze di uscita rd dei 
transistori, si ha Iout = K⋅IREF. Notiamo che, poiché ogni transistore 
connesso a diodo è alimentato da una corrente, Iout e IREF sono 




Fig. 3.2 Circuito di base per correnti indipendenti dalle alimentazioni. 
 
Poiché Iout e IREF in Fig. 3.2 sono caratterizzate da una piccola 
dipendenza da Vdd, la loro ampiezza dipende da altri parametri. In 
particolare, se M1-M4 lavorano in zona di saturazione e λ ≈ 0, allora il 
circuito è governato da una sola equazione, Iout = K⋅IREF, e perciò può 
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supportare qualunque livello di corrente. Per esempio, se all’inizio 
forziamo IREF a essere 10µA, la Iout risultante di K⋅10µA circola nel loop 
che, da qui in poi, mantiene tali livelli di corrente nei rami sinistro e 
destro indefinitivamente. 
Per definire in modo univoco le correnti dobbiamo, allora, aggiungere 
un altro vincolo al circuito in Fig. 3.2. Questo può essere fatto in vari 
modi, come è descritto in seguito. 
Illustriamo adesso le tre tipologie di riferimenti che, a partire dallo 
schema di Fig. 3.2, riducono gli effetti delle variazioni della tensione di 
alimentazione e della temperatura sulle correnti presenti in un 
generatore di corrente. Vediamo nell’ordine: 
 
a)  generatore di corrente a riferimento di VTH 
b)  generatore di corrente a riferimento di β 
c)  generatore di corrente a riferimento di VT  
 
3.1.1 Generatore di corrente a riferimento di VTH 
 
Con VTH = kT/q indichiamo la tensione termica; il suo valore, a 
temperatura ambiente, è pari a circa 26mV.  
Un generatore di corrente a riferimento di VTH è mostrato in Fig. 3.3. 
I due specchi semplici in Fig. 3.2 sono, qui, stati sostituiti da due 
specchi cascode che consentono di raggiungere una maggiore precisione. 
In più, rispetto allo schema di Fig. 3.2, sono stati aggiunti due transistori 
bipolari pnp montati a diodo (D1,D2) e un resistore R. In un processo 
CMOS n-well si possono usare i transistori pnp parassiti formati da una 
impiantazione p+ (emettitore), dalla n-well (base) e dal substrato di tipo 
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p (collettore) collegato a massa. Nel processo BCD6S, cui facciamo 
riferimento, abbiamo a disposizione anche i transistori bipolari: non c’è 





Fig. 3.3 Generatore di corrente a riferimento di VTH. 
 
I p-MOSFET sono tutti uguali e realizzano uno specchio cascode che 
impone che la corrente sia uguale nei tre rami. Inoltre anche tutti gli n-
MOSFET sono identici. Ciò, assieme all’uguaglianza delle correnti nei 
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rami, impone VGS8 = VGS4. Questa relazione è verificata con elevata 
precisione in quanto M3 e M7 fanno sì che M4 e M8 abbiano anche 
stessa VDS. Quindi si ricava facilmente VS4 = VS8 (si noti che VG4 = VG8 
poiché i gate di M8 e M4 sono connessi). Ma: 
 RBESBES VVVVV +=== 2814     (3.2) 
dove le VBE vanno intese come valore assoluto. Si ricava quindi la 
tensione sulla resistenza R. Ricordando che le correnti nei tre rami sono 



























IIVVVV     (3.3) 
dove IS è la corrente inversa di saturazione. Il diodo D2 viene fatto 
















=⇒>==     (3.4) 





VI THR ln==     (3.5) 
Notiamo che, poiché VTH = kT/q, la corrente è proporzionale alla 
temperatura assoluta (PTAT). Per K = 8, a temperatura ambiente, la 
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caduta di tensione ai capi di R è di soli 54mV. Una piccola differenza 
tra le tensioni VS4 e VS8 può provocare grandi variazioni nella corrente I 
quando si adotta questo schema. Generalmente, a livello di layout, è 
importante assicurare un buon matching tra i transistori M4 e M8. 
Dobbiamo anche tener conto che il valore della resistenza R può 
cambiare da wafer a wafer. Se è richiesta una corrente precisa, si dovrà 
prevedere una qualche rete di calibratura che possa regolare il valore 
della corrente. 
Il vantaggio principale di questo riferimento di corrente è nel suo 
comportamento in temperatura. La dipendenza dalla temperatura della 


















    (3.6) 
Il primo termine dell’equazione (3.6) è il coefficiente termico della VTH 
















=     (3.7) 
A temperatura ambiente risulta TCV = 3,300ppm/°C (T in kelvin). Il 
secondo termine in (3.6) è il coefficiente termico del resistore R (TCR). 
La maggior parte dei resistori integrati (resistori a film sottile, resistori 
diffusi, resistori a MOSFET) presentano TCR > 0, esattamente come 
TCV. Si tratta, in accordo alla (3.6), di scegliere opportunamente il 
resistore R, tra quelli disponibili nella libreria di processo, in maniera 
che TCR, a temperatura ambiente, sia circa uguale a TCV. In questo 
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modo riusciamo a minimizzare TCI e quindi la dipendenza dalla 
temperatura della corrente I. Tuttavia è bene sottolineare che ogni 
coefficiente termico (TC) è una funzione della temperatura, quindi il suo 
valore dipende dalla temperatura considerata. 
In pratica, i problemi di questo riferimento sono legati al matching dei 
transistori M4 e M8 e alla suscettibilità nei confronti di disturbi esterni 
che possono accoppiarsi al resistore. 
Infine è utile notare che il circuito di Fig. 3.3, con l’aggiunta di un ramo 
addizionale, può essere usato per generare un riferimento di tensione a 
bandgap [28]. 
 
3.1.2 Generatore di corrente a riferimento di β 
 
Un generatore di corrente a riferimento di β è mostrato in Fig. 3.4. 
Lo schema sotto riportato assomiglia molto da vicino al circuito in Fig. 
3.2: in più notiamo la presenza di un resistore R sul source di M2, 
mentre lo specchio semplice in alto è stato sostituito da uno specchio 
cascode che garantisce maggiore idealità nello specchiare. 
La larghezza (di canale) W di M2 è fatta K volte più grande della 
larghezza di M1; in questo modo, assumendo L1 =L2, risulta β2 = K β1, e 
quindi: 
 IRVV GSGS += 21     (3.8) 







IVV TGS +=     (3.9) 
 
 
Fig. 3.4 Generatore di corrente a riferimento di β. 
 






IVV TGS +=     (3.10) 




























    (3.11) 
La possibilità che la corrente I sia nulla esiste in tutti i circuiti 
autopolarizzati come i riferimenti di corrente che stiamo descrivendo. 
Affinché il circuito si porti nel punto di lavoro utile, cioè quello 
caratterizzato da corrente non nulla, occorre aggiungere un circuito di 
start-up che inietti una piccola corrente nel momento in cui il sistema 
viene alimentato e si disconnetta da solo una volta che il riferimento di 
corrente si porta nel punto di lavoro corretto. Dei circuiti di accensione 
parleremo in dettaglio nel paragrafo 3.3. Per il momento ipotizziamo 
che il circuito si trovi nel punto di lavoro utile caratterizzato dalla 
seconda di (3.11): questa è l’equazione di progetto del generatore di 
corrente a riferimento di β. Il parametro K deve sempre essere maggiore 
















β     (3.12) 
Poiché β1 = µnCOX(W/L), il primo termine della (3.12) rappresenta il 
coefficiente di temperatura della mobilità µn. Si può dimostrare che 
questo vale (1.5/T).  
 
Nei casi di progettazione low-power, può essere utile far lavorare i 
transistori in condizioni di debole inversione (VGS-VT < 3kT/q) o, 
addirittura, sottosoglia (VGS < VT). Nei circuiti che impiegano MOSFET 
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nella regione sottosoglia, le correnti possono essere dell’ordine di 
100nA o anche meno. La corrente che scorre nel transistore quando VGS 
< VT è chiamata corrente di sottosoglia. Essa è dovuta principalmente 






⋅≈     (3.13) 
Consideriamo il generatore di corrente a riferimento di β mostrato in 
Fig. 3.4 e ipotizziamo che esso operi nella regione sottosoglia. In questo 






⋅≈     (3.14) 






























2 ln     (3.16) 
Componiamo le equazioni (3.8), (3.15) e (3.16) e ricaviamo la corrente 
di sottosoglia I, otteniamo: 
 K
R
nVI TH ln=     (3.17) 
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Notiamo la somiglianza dell’equazione (3.17) con la (3.5) del 
generatore di corrente a riferimento di VTH. Concludiamo dicendo che 
anche questo riferimento di corrente può essere usato per generare un 
riferimento di tensione a bandgap.  
Il generatore di corrente a riferimento di VTH necessita l’impiego di 
giunzioni p-n: i problemi, suddetti, legati a questa topologia circuitale, 
la volontà di realizzare un’interfaccia puramente CMOS che non 
preveda l’uso di transistori bipolari e la difficoltà nel reperire un 
resistore con TCR ≈ TCV a temperatura ambiente sono stati i motivi che 
ci hanno portato a scartare questo riferimento. 
Il generatore di corrente a riferimento di β, nella versione con i 
transistori in saturazione, è stato oggetto di studio da parte nostra. 
Tuttavia, il comportamento in temperatura non ci ha mai completamente 
soddisfatto. In particolare, non abbiamo trovato, nella libreria di 
processo, un resistore il cui TCR potesse minimizzare il coefficiente 
termico della corrente. 
L’uso di transistori che lavorino sottosoglia per realizzare un 
riferimento di corrente non ha attirato la nostra attenzione. Se è vero che 
in questo modo riusciamo a generare correnti molto piccole (100nA o 
meno) e quindi il consumo di potenza è molto ridotto, è altrettanto vero 
che correnti dello stesso ordine possono essere ottenute anche con 
transistori in forte inversione. Pertanto, essendo i modelli dei MOSFET 
del simulatore più accurati in zona di forte inversione, si è deciso di 
optare per circuiti che non utilizzano MOSFET in debole inversione. 
La nostra scelta è, dunque, caduta sul generatore di corrente a 
riferimento di VT che, con una lieve modifica e con un corretto 
dimensionamento, riesce a soddisfare la specifica in temperatura.  
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3.1.3 Generatore di corrente a riferimento di VT 
 




Fig. 3.5 Core del generatore di corrente a riferimento di VT. 
 
Il circuito è costituito dallo specchio cascode a p-MOS M3-M4-M5-M6 
in alto, dagli n-MOS M1 e M2 e da un resistore R. Lo specchio cascode 
garantisce VDS3 = VDS4, quindi permette di specchiare in modo più 
preciso rispetto a uno specchio semplice. Tale specchio forza la corrente 
I a scorrere attraverso gli n-MOS M1 e M2 . Il prodotto di questa 
corrente con il resistore R è uguale alla tensione tra gate e source di M1. 
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In un’analisi al primo ordine possiamo trascurare le resistenze di uscita 
rd e l’effetto body sulle tensioni di soglia VT dei MOS. Risulta: 





    (3.18) 





    (3.19) 
Se ipotizziamo rd infinita (λ = 0) per i transistori del circuito, si verifica 
che la corrente è indipendente dalle tensioni di alimentazione. Infatti, 
per ∆Vdd ≠ 0 si ha ∆I = 0. In realtà λ ≠ 0, ma è comunque molto piccolo: 
la dipendenza della corrente dalle variazioni della tensione di 
alimentazione è molto bassa. L’uso dello specchio cascode in alto aiuta 
a ridurre l’effetto delle variazioni di alimentazione. L’equazione (3.19) 
ci dice anche che la corrente I è indipendente dal valore continuo della 
tensione di alimentazione Vdd.  Dalle simulazioni, come descritto più 
avanti, risulta che la (3.19) vale per Vdd  > 2.7V. 
 
Effetto della temperatura. L’equazione (3.19) ci permette poi di 
determinare l’effetto della temperatura sulla corrente I. Per fare questo 
prima valuteremo l’effetto della temperatura su VT1 e successivamente 
su R. 
Nel processo BCD6S, cui noi facciamo riferimento, la dipendenza dalla 
temperatura della tensione di soglia VT per un n-MOS, nell’intervallo di 
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interesse (-40 ÷ 80)°C, è descritta dalla seguente espressione valida al 
primo ordine: 
 )()()( 00 TTTVTV nTT −+= α     (3.20) 
dove αn, il coefficiente di temperatura, è < 0 e T0 = 25°C è la 
temperatura di riferimento.  
Il resistore R è realizzato in polisilicio ad alta resistività. Il suo 
comportamento termico nel range (-40 ÷ 80)°C può essere espresso 
dalla seguente relazione valida al secondo ordine: 
 
[ ]202010 )()(1)()( TTTCTTTCTRTR −⋅+−⋅+⋅=     (3.21) 
dove TC1 e TC2 sono coefficienti di temperatura e TC1 < 0, TC2 > 0. 
Dalle equazioni (3.20) e (3.21), e dai valori di αn, TC1 e TC2 ricavati dal 
manuale di processo, risulta che all’aumentare della temperatura sia la 
tensione di soglia VT1 sia la resistenza R diminuiscono: questo ci 
permette di ottenere un intervallo di temperature in cui il rapporto tra 
queste due grandezze può considerarsi costante con la temperatura.  
Tuttavia, dalle simulazioni effettuate, abbiamo ottenuto che, nel range (- 
40 ÷ 80)°C, a parità di variazione di temperatura, la variazione 
percentuale di R risulta maggiore in modulo. In altre parole R 
diminuisce di più rispetto a VT1.  
Dalla (3.19) segue che la corrente I prodotta dal circuito di Fig. 3.5 ha 
un coefficiente termico positivo, quindi nell’intervallo (-40 ÷ 80)°C 
cresce all’aumentare della temperatura.  
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Modifica apportata per ridurre la sensibilità rispetto alla 
temperatura. Per ridurre l’effetto della temperatura sulla corrente I 
abbiamo posto in serie al resistore R il MOS M7 (vedi Fig. 3.6). 
Lo specchio cascode M3-M5-M8-M9 forza la corrente I a scorrere nei 
transistori M10 e M11. Questi ultimi, montati a diodo, forniscono la 
tensione che accende M7. La polarizzazione di M7 è tale che questi 





Fig. 3.6 Core del generatore di corrente: versione finale. 
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    (3.22) 










    (3.23) 
In un’analisi al primo ordine i termini che dipendono dalla temperatura 
sono la tensione di soglia VT e la mobilità degli elettroni µn. Per VT vale 









TTT nn µµ     (3.24) 
L’equazione (3.24), valida in un ampio intervallo di temperature 
compreso il range (-40 ÷ 80)°C di nostro interesse, ci dice che la 
mobilità µn ha un coefficiente termico negativo, così come la tensione di 
soglia VT. 
Prendendo come riferimento l’equazione (3.23) si ha che all’aumentare 
della temperatura la mobilità µn diminuisce mentre il termine (VGS - VT)7 
aumenta. Abbiamo sperimentato che, nel punto di lavoro prescelto per 
M7, il termine di mobilità pesa di più dell’altro al variare della 
temperatura. Segue che il resistore RT presenta, nell’intervallo (-40 ÷ 
80)°C, un coefficiente termico positivo: con un corretto 
 99 
dimensionamento di M7 siamo riusciti ad agire su I riducendone la 
sensibilità alla temperatura. 
 
Circuito di Start-Up. La possibilità che la corrente I possa essere nulla 
esiste in tutti i circuiti autopolarizzati come del resto è evidente dalle 
equazioni (3.11). In effetti due sono i punti di lavoro possibili per il 
nostro sistema.  
Consideriamo la cella costituita dai transistori M1-M2 e dalla resistenza 




Fig. 3.7 Cella base del generatore a riferimento di VT. 
 






=     (3.25) 
 ( )2112 TGSin VVI −=
β
    (3.26) 
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In Fig. 3.8 sono riportate Iout e Iin in funzione di VGS1. I punti per cui vale 
la condizione Iout = Iin (imposta dallo specchio cascode) sono A e B: A è 
il punto di lavoro desiderato, il punto B corrisponde invece a correnti 
nulle. Quando il sistema viene alimentato ci troviamo in B. Affinché il 
circuito si porti nel punto di lavoro utile occorre quindi aggiungere un 
circuito di start-up.  All’accensione il circuito di start-up fa in modo che 




Fig. 3.8 I due punti di lavoro del generatore. 
 
Supponiamo, quindi, di trovarci nel punto caratterizzato da VGS1∗, Iin∗, 
Iout∗ indicati in Fig. 3.8. Poiché Iout∗  > Iin∗ si ha, nel circuito di Fig. 3.9, 
una corrente Ip > 0 che carica la capacità parassita Cp associata al nodo 
T. In questo modo la tensione di gate di M2 sale e fa salire anche la 
tensione di source di M2. Il source di M2 coincide con il gate di M1 per 
cui VGS1 aumenta. Ciò determina un incremento (lineare) della Iout (vedi 
 101 
(3.25) e Fig. 3.8) mentre Iin  cresce  quadraticamente (vedi (3.26) e Fig. 
3.8). Nel grafico di Fig. 3.8 ci siamo spostati a VGS1 maggiori. 
La situazione si mantiene fintanto che Iin < Iout. Arrivati nel punto A in 





Fig. 3.9 Generatore di corrente: schema base e capacità parassita Cp. 
 
Il punto A è un punto di stabilità: se Iin subisce un incremento, 
l’aumento della corrente Iout che giunge sul nodo T attraverso l’anello di 
reazione, è minore di Iin e pertanto la tensione sul nodo T tende a 
scendere, bilanciando la tendenza di Iin a crescere. In altre parole 
abbiamo una reazione positiva con βΑ < 1. 
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Fig. 3.10 Generatore di corrente completo del circuito di start-up. 
 
Quando il sistema viene alimentato il generatore si trova nel punto di 
lavoro a correnti nulle. In B il gate di M2 è alla tensione di ground 
(Gnd), M13 si accende fa aumentare la tensione sul gate di M2 
determinando VGS1 > VT: da qui in poi VGS1 sale fino a che il circuito si 
porta nel punto di lavoro corretto. In A M13 si spegne e non influenza 
più il comportamento del generatore. 
In realtà M13 non è sufficiente a portare il circuito in A: fino a quando 
M7 è spento in M1 scorre la corrente iniettata da M13 mentre M2 e gli 
altri transistori del core restano interdetti.  
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Occorre quindi accendere M7. Ciò è assicurato da M14 che, appena il 
sistema viene alimentato, inietta una piccola corrente in M3. Questa 
viene specchiata in M8, scorre in M10 e M11 e accende M7. A questo 
punto entra in gioco M13 che rapidamente porta il generatore nel punto 




Come scritto in precedenza, le specifiche alle quali deve attenersi il 
nostro  generatore di corrente sono: 
 
a)  moderata dipendenza dalla temperatura nel range (-40 ÷ 80)°C 
b)  consumo di potenza dell’ordine del µW (low-power) 
c)  indipendenza dal valore statico delle alimentazioni 
 
Le specifiche a) e c), come già affermato, ci hanno portato a scegliere la 
topologia circuitale descritta in dettaglio. Il dimensionamento del 
sistema, poi, è stato effettuato prendendo come riferimento il punto b). 
In particolare abbiamo scelto come valore nominale della corrente I = 
400nA alla temperatura di esercizio T = 27°C. Ciò è reso possibile 
attribuendo ai componenti del circuito i seguenti valori: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità Valore 
M1,M2 NMOS 10 200 2 - 
M3,M4,M8 PMOS 50 100 2 - 
M5,M6,M9 PMOS 12 20 2 - 
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M7 NMOS 1.9 200 2 - 
M10,M11 NMOS 1 5 2 - 
M12 NMOS 0.5 200 1 - 
M13 NMOS 200 1 32 - 
M14 PMOS 10 1 10 - 
M15,M16 NMOS 7 200 1 - 
R Resistore - - - 1.7MΩ 
 
Tabella 3.1 Componenti del generatore di corrente a riferimento di VT. 
 
In realtà, l’interfaccia, di cui il generatore di corrente fa parte, richiede, 
per un corretto funzionamento, una corrente di polarizzazione pari a I = 
1µA. Va dunque previsto, all’uscita del generatore, uno specchio in 
salita che fornisca tale livello di corrente. Di questo parleremo più 
avanti. Per il momento riferiamoci al generatore di corrente raffigurato 
in Fig. 3.10 i cui componenti si trovano in Tabella 3.1. 
Le simulazioni compiute su tale circuito hanno indagato i seguenti 
campi:  
 
a)  realizzabilità del circuito 
b)  comportamento in temperatura 
c)  comportamento con valori diversi di alimentazione 
 
Realizzabilità del circuito. La fabbricazione di un circuito reale 
comporta una serie di errori rispetto ai parametri elettrici, fisici e 
geometrici che caratterizzano i componenti. Tali errori sono legati ai 
processi tecnologici di fabbricazione e hanno una natura aleatoria. 
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Consideriamo un generico parametro A (ad esempio mobilità, tensione 
di soglia, resistività, …). Occorre precisare alcune definizioni: 
 
Valore nominale: è il valore del parametro fissato da progetto. Si 
parla di dispositivi o circuiti “nominalmente identici” per 
indicare che essi sono stati progettati identici. Ovviamente, a 
causa degli errori di fabbricazione essi risulteranno differenti.  
Valore reale: è il valore del parametro che risulta effettivamente 
realizzato sul chip. Il valore reale cambia da chip a chip, ovvero 
da realizzazione a realizzazione. 
Errore sul valore nominale: è la differenza tra il valore reale e il 
valore nominale.  
Errore di matching: è la differenza tra i valori di quel parametro 
per due dispositivi presenti sullo stesso chip, nominalmente 
identici (ovvero progettati identici). 
 
L’errore sul valore nominale è di norma assai più grande degli errori di 
matching. Esso può raggiungere il 100 % del valore nominale mentre gli 
errori di matching possono essere ridotti a valori inferiori all’1 % del 
valore nominale e si possono ulteriormente ridurre con gli accorgimenti 
che verranno esposti nel capitolo 4 in cui si parlerà del layout di un 
circuito. Questo accade perché i dispositivi che si trovano su uno stesso 
chip, specie se spazialmente vicini, tendono ad avere valori dei 
parametri fisici (drogaggi, spessore dell’ossido, dimensioni effettive) 
molto simili, anche se assai diversi dai corrispondenti valori nominali. 
In altre parole, dispositivi nominalmente identici che si trovano su uno 
stesso chip possono essere significativamente diversi dai dispositivi 
progettati, ma tra di loro sono generalmente molto simili. 
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Dapprima, consideriamo l’errore sul valore nominale: Fig. 3.11 mostra 
la distribuzione gaussiana di un certo numero (teoricamente infinito) di 




Fig. 3.11 Distribuzione del numero di chip in funzione del valore reale del 
parametro A in ciascun chip. In figura AN = valore nominale di A. 
 
La situazione tipica (TYP) rappresenta l’evento più probabile. In questo 
caso il valore reale del parametro nel chip coincide con il valore 
nominale fissato da progetto. Esistono poi due condizioni critiche, 
MAX e MIN in figura, che riguardano un numero non trascurabile di 
chip. A livello di progettazione, il progettista ha a disposizione la 
possibilità di simulare gli effetti che l’errore sul valore nominale dei 
parametri hanno sulle prestazioni del circuito tramite l’impostazione dei 
corners di processo. Il campo corners descrive i modelli dei singoli 
componenti del circuito e, in analogia a quanto riportato sopra, può 
essere settato ai valori TYP, MIN, MAX. Scegliendo corners TYP ci 
mettiamo, per ogni parametro, nella situazione TYP in Fig. 3.11: questa, 
come detto, rappresenta la condizione statisticamente più probabile per i 
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parametri del circuito. Tuttavia è importante, a livello di progetto, 
eseguire analisi con corners MAX e MIN per essere sicuri della reale 
fabbricabilità del chip.  
L’errore sul valore nominale dei parametri, di cui i corners tengono 
conto, è un errore casuale di processo tra chip differenti. Poiché questo 
tipo di errore è molto consistente, si cerca di legare le proprietà di un 
circuito non al valore di una singola grandezza circuitale ma al rapporto 
dei valori che una o più grandezze hanno in componenti nominalmente 
identici. Le differenze tra componenti progettati identici (errore di 
matching) sono molto più modeste e quindi questa tecnica di progetto 
produce minor dispersione delle caratteristiche. Per simulare anche la 
presenza di errori di matching si usano le simulazioni Monte Carlo. 
Esse consistono in una serie di analisi (run) in cui i parametri, che 
caratterizzano i componenti circuitali, vengono fatti variare secondo una 
distribuzione gaussiana uniforme attorno al loro valor medio nel chip. 
Contemporaneamente, vengono applicate anche variazioni tra i 
componenti singoli di un dato chip con parametri statistici più contenuti 
perché legati all’errore di matching. Il valore delle grandezze del 
circuito varia, quindi, tra run (chip) diversi.  Lo studio di tali valori 
permette di accertare la fabbricabilità o meno del chip.  
 
Per verificare la realizzabilità del generatore abbiamo eseguito prima 
una simulazione Monte Carlo. Infine abbiamo valutato l’incidenza dei 
corners sulla fattibilità del circuito. 
La simulazione Monte Carlo è consistita in una serie di analisi (1000 
run) in continua del circuito. La grandezza esaminata è stata, come 
sempre, la corrente I. Fig. 3.12 mostra la distribuzione h della corrente 
in funzione del valore che essa assume nei run eseguiti. Si verifica che 
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la distribuzione è circa gaussiana e centrata attorno al valore nominale 
INOM = 400nA. Notiamo che i valori riportati sull’asse verticale vanno 
interpretati come frazioni di 1000 (es. 0.05 ≡ 0.05·1000 = 50), mentre 




Fig. 3.12 Simulazione Monte Carlo 1000 run. 
 
A questo punto possiamo calcolare la variazione percentuale della 






ε     (3.27) 
dove IMAX e IMIN sono il valore massimo e minimo della corrente nei run 
considerati, mentre INOM = 400nA a T = 27°C.  
La variazione percentuale della corrente risulta: 
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  %10.1≈ε     (3.28) 
Il basso valore del parametro ε  testimonia la bontà del nostro 
generatore di corrente e prova la sua concreta realizzabilità. 
 
Il valore della corrente I = INOM = 400nA corrisponde al progetto del 
circuito con corners TYP. Quando ci mettiamo nello stato con corners 
MAX risulta IMIN = 294.7nA, mentre con corners MIN si ha IMAX = 
536.4 nA. Riferiamoci all’equazione (3.27): con i dati suddetti, 
otteniamo un errore sul valore statico della corrente I pari a εI  ≈ 60%.  
L’alto valore di εI  è dovuto in gran parte all’errore sul valore del 
resistore in polisilicio R. L’errore su R può essere espresso come 






ε     (3.29) 
dove RMAX e RMIN rappresentano il valore che la resistenza R assume 
nelle condizioni corners MAX e corners MIN rispettivamente, mentre 
RNOM = 1.7 MΩ è il valore di R con corners TYP (vedi Tabella 3.1). 
Dalle simulazioni effettuate risulta εR = 30% circa. A questo dobbiamo 
aggiungere gli errori relativi agli altri parametri importanti del sistema e 
che contribuiscono a modificare il valore statico della corrente. Ad 
esempio, l’errore sul valore della tensione di soglia VT di un transistore 
MOS, definito in maniera analoga alla (3.29), è quantificabile in εV = 
10% circa. In conclusione si ha εI  ≈ 60%: si tratta di un errore piuttosto 
ampio che riduce l’applicabilità del sistema. Si rende quindi necessario 
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prevedere un circuito di calibratura che, nei casi in cui il valore della 
corrente risulti differente dal valore nominale, riesca a recuperare tale 
gap ripristinando il valore I = 400nA.  
Il generatore di corrente nella sua versione finale comprendente il 
circuito di calibratura è riportato in Fig. 3.13. Le dimensioni dei 
transistori M17-38 che formano tale rete sono di seguito riportate:  
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M17 PMOS 50 100 2 
M18 PMOS 12 20 2 
M19 NMOS 1 22.5 9 
M20 NMOS 1 30 9 
M21 NMOS 1 22.5 15 
M22 NMOS 1 30 15 
M23 NMOS 1 22.5 1 
M24 NMOS 1 30 1 
M25 NMOS 1 22.5 2 
M26 NMOS 1 30 2 
M27 NMOS 1 22.5 4 
M28 NMOS 1 30 4 
M29 NMOS 1 22.5 8 
M30 NMOS 1 30 8 
M31-M38  NMOS 1 0.7 1 
 




Come detto in precedenza, in Fig. 3.13 è presente lo specchio in salita, 
costituito dai transistori M19-30, che fornisce all’interfaccia la corrente 
di polarizzazione  Iout = 1µA. La rete di calibratura è inoltre costituita da 
inverter e resistenze Rc: il loro compito è di portare agli interruttori, 
rappresentati dai transistori M31-M38, il livello logico 0 (massa) o 1 






=     (3.30) 
Commentiamo l’equazione (3.30): nel caso di corners MAX, abbiamo 
detto, si ha I = 294.7nA. Fissiamo b0 = b1 = b2 = b3 = 1. Dalla (3.30) si 
ottiene Iout = 0.983µA. Nel caso di corners MIN, invece, risulta I 
=536.4nA. Se scegliamo la combinazione b0 = b2 = b3 = 0 e b1 = 1 si ha 
Iout = 1.013µA. Infine, con corners TYP, I = 400nA. Se piloto il sistema 
con b0 = b1 = b2 = 0 e b3 = 1, otteniamo Iout = 1.022µA. I dati forniti sono 
riassunti in Tabella 3.3: 
 
corners I(nA) b0 b1 b2 b3 Iout(µA) 
MIN 536.4 0 1 0 0 1.013 
TYP 400 0 0 0 1 1.022 
MAX 294.7 1 1 1 1 0.983 
 
Tabella 3.3 Valore della corrente Iout dopo la calibratura. 
 
Come abbiamo detto all’inizio, possiamo accettare una variazione del 
±10% sul valore nominale della corrente (Iout = 1µA): in questo caso 
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nessun blocco, di cui l’interfaccia è costituita, esce dalla propria 





Fig. 3.13 Generatore di corrente: versione finale. 
 
La sensibilità del circuito di calibratura è pari a INOM/9 = (400 nA)/9 = 
44.4 nA. In questo modo, configurando opportunamente i bit di ingresso 
b0,1,2,3, riusciamo a recuperare eventuali errori nella fabbricazione del 
chip ripristinando il valore corretto Iout ≈ 1µA.  
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Comportamento in temperatura. Abbiamo effettuato una 
Temperature Sweep, cioè un’analisi statica del sistema in cui la 
temperatura di esercizio è stata fatta variare nel range di nostro interesse 
(-40 ÷ 80)°C con passo di 1°C. In questo modo abbiamo ottenuto una 
misura della corrente Iout per ogni valore di temperatura nell’intervallo 
di riferimento. Estratti i grafici ne abbiamo studiato l’andamento e 






ε     (3.31) 
e IMAX, IMIN sono rispettivamente il valore massimo e il valore minimo 
della corrente nell’intervallo di temperature in esame e INOM = 1.022µA  
il valore nominale della corrente a T = 27°C.  




Fig. 3.14 Andamento della corrente Iout in funzione della temperatura. 
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L’andamento della corrente, come è possibile notare, è, in prima 
approssimazione, parabolico con concavità rivolta verso il basso e 
presenta un massimo a T = 20°C. Commentiamo quanto ottenuto 
facendo riferimento alla (3.21) che esprime la dipendenza dalla 
temperatura del resistore in polisilicio ad alta resistività R del nostro 
generatore di corrente: 
  
[ ]202010 )()(1)()( TTTCTTTCTRTR −⋅+−⋅+⋅=      
Possiamo osservare che, all’aumentare di (T - T0), il termine quadratico 
in (3.21) pesa sempre più. Essendo TC2  > 0, il coefficiente termico del 
resistore R, pur rimanendo complessivamente negativo nell’intervallo (-
40 ÷ 80)°C, diminuisce in modulo. 











dove VT1, tensione di soglia del transistore M1, ha coefficiente termico 
negativo e RT, che rappresenta il transistore M7 in zona triodo, ha 
invece coefficiente termico positivo. Abbiamo sperimentato che i 
coefficienti termici di VT1 e di RT restano sostanzialmente costanti nel 
range (-40 ÷ 80)°C. Di conseguenza, riferiamoci alla equazione (3.22), 
si deduce che all’aumentare della temperatura, da una certa soglia in poi, 
la corrente inizia a diminuire in valore. 
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Ciò è documentato in Fig. 3.14. Dalla figura si nota che a T = 20°C il 
coefficiente termico della corrente cambia segno passando da positivo a 
negativo e quindi, per temperature maggiori, la corrente Iout si riduce. 
Tuttavia, nell’intervallo (-40 ÷ 80)°C , il valore della corrente non 
subisce grandi variazioni. Quantitativamente, la variazione percentuale 
della corrente risulta: 
  %40.3=ε     (3.32) 
Per T  > 80°C, invece, la riduzione della corrente si fa via via più 
consistente producendo un considerevole aumento del parametro ε. Ad 
esempio, nel range (-40 ÷ 120)°C, otteniamo per la variazione 
percentuale della corrente ε = 10.30%. 
Il risultato espresso in (3.32) è in linea con le nostre aspettative e il 
range (-40 ÷ 80)°C è più che sufficiente per le applicazioni cui il nostro 
generatore è demandato. In conclusione possiamo affermare che il 
circuito rispetta la specifica in temperatura. 
 
Comportamento con valori diversi di alimentazione. Abbiamo 
effettuato una DC Sweep alla temperatura di esercizio T = 27°C . Si 
tratta di un’analisi statica del circuito in cui il valore della tensione di 
alimentazione Vdd è stato fatto variare nell’intervallo (1.5 ÷ 3.6)V con 
passo di 0.1V. In questo modo abbiamo ottenuto una misura della 
corrente Iout per ogni valore di Vdd nel range di interesse (1.5 ÷ 3.6)V. Il 
grafico che esprime l’andamento della corrente Iout in funzione dei 
diversi valori statici dell’alimentazione Vdd è di seguito riportato (vedi 
Fig. 3.15, dove si intende I (V9) = Iout ).  
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Possiamo vedere in figura che, per Vdd  > 2.7V, si ha Iout = 1.022µA. Per 
Vdd  < 2.7V i transistori del circuito escono dalla zona di saturazione e 
iniziano a lavorare in zona triodo (tratto della curva “in discesa”) fino a 
che si spengono definitivamente (tratto della curva a corrente nulla). 
Concludiamo che il sistema, per Vdd  > 2.7V, fornisce una corrente il cui 




Fig. 3.15 Andamento della corrente Iout in funzione di Vdd. 
 
3.2 Reti di calibratura 
 
In questo paragrafo descriveremo gli altri tre circuiti di calibratura di cui 
è dotata l’interfaccia (il primo, riguardante il generatore di corrente, è 
stato analizzato precedentemente). La prima rete che vedremo consente 
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la taratura della corrente I0: ciò permette di regolare il fondo scala della 
∆C = CX - CR e di ridurre l’effetto degli errori di matching. Il secondo 
circuito che analizzeremo consente di calibrare la corrente ∆IBIAS allo 
scopo di far valere la condizione ∆IBIAS/2 > I0/2 + max(IX - IR/2) anche 
in presenza di errori residui di matching molto grandi. Infine, 
esamineremo la rete di regolazione della corrente IM che permette di 
leggere sensori con capacità di riposo variabili in un certo range. 
 
3.2.1 Taratura della I0 
 
L’interfaccia progettata converte la capacità CX del sensore in un 










=τ     (3.33) 
dove ∆C = CX – CR = kx e τ ≤ TCK/2. TCK/2 rappresenta il fondo scala 
(FS) di τ. Se nella (3.33) poniamo τ = TCK/2, otteniamo l’espressione 





=∆     (3.34) 
La (3.34) ci dice che il FS di ∆C è legato alla I0: regolare il valore della 
I0 significa poter variare il FS della ∆C. Inoltre, la calibratura di I0  
permette di ridurre l’effetto degli errori residui di matching sul 
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funzionamento dell’interfaccia. Per fare un esempio, supponiamo di 




Fig. 3.16 Funzione Vout2 – Vout1: (a) nominale; (b) reale; (c) dopo la taratura di I0. 
 
A causa degli errori di matching si ha un aumento del valor medio della 
funzione Vout2 – Vout1 (b) rispetto alla condizione nominale (a). In tal 
caso si può decidere di aumentare la I0 e ripristinare il valore stimato per 




Fig. 3.17 Circuito di calibratura della I0. 
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Le dimensioni dei MOSFET sono: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1 PMOS 1 50 5 
M2 PMOS 0.8 10 5 
M3 NMOS 1 10 1 
M4 NMOS 1 20 1 
M5 NMOS 1 20 2 
M6 NMOS 1 10 2 
M7 PMOS 0.5 20 50 
M8 PMOS 0.5 100 50 
M17a,M17c PMOS 0.5 100 2 
M17b PMOS 0.5 100 1 
M17d PMOS 0.5 100 4 
M17e PMOS 0.5 100 8 
M18a,M18c PMOS 0.5 20 2 
M18b PMOS 0.5 20 1 
M18d PMOS 0.5 20 4 
M18e PMOS 0.5 20 8 
M19,M20 NMOS 1 0.7 1 
MI PMOS 3 0.7 1 
 
Tabella 3.4 Dimensioni dei MOSFET della rete di taratura della I0. 
 
La calibratura della I0 è riassunta dalla seguente espressione: 
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 ( ) outIbbbbI 76540 842122501 ++++=     (3.35) 
dove Iout = 1µA è la corrente erogata dal generatore che polarizza 
l’interfaccia. I valori possibili per la I0 sono riportati in Tabella 3.5: 
 
b7 b6 b5 b4 I0(nA) 
0 0 0 0 68 
0 0 0 1 64 
0 0 1 0 60 
0 0 1 1 56 
0 1 0 0 52 
0 1 0 1 48 
0 1 1 0 44 
0 1 1 1 40 
1 0 0 0 36 
1 0 0 1 32 
1 0 1 0 28 
1 0 1 1 24 
1 1 0 0 20 
1 1 0 1 16 
1 1 1 0 12 
1 1 1 1 8 
 
Tabella 3.5 Valori possibili per la I0: in giallo la configurazione di default.  
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3.2.2 Taratura della ∆IBIAS 
 
Un altro effetto della presenza di errori di matching nel chip può essere 
un valore di ∆IBIAS tale da non rispettare la condizione di funzionamento 
dell’interfaccia ∆IBIAS/2 > I0/2 + max(IX - IR/2). Dalle simulazioni 
Monte Carlo effettuate possiamo dedurre che questa eventualità non 
sussiste. Tuttavia, nel progetto del circuito di interfaccia, abbiamo 
deciso di inserire una rete di calibratura sulla ∆IBIAS per sperimentare gli 
effetti di variazioni di questa corrente sul rumore e sulla dipendenza 




Fig. 3.18 Circuito di taratura della ∆IBIAS. 
 
Le dimensioni dei MOSFET sono: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M5 PMOS 0.8 10 52 
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M5a PMOS 0.8 10 1 
M5b PMOS 0.8 10 2 
M6 PMOS 0.8 10 45 
M6a PMOS 0.8 10 1 
M6b PMOS 0.8 10 2 
M7 PMOS 1 50 52 
M7a PMOS 1 50 1 
M7b PMOS 1 50 2 
M8 PMOS 1 50 45 
M8a PMOS 1 50 1 
M8b PMOS 1 50 2 
MI PMOS 3 0.7 1 
 
Tabella 3.6 Dimensioni dei MOSFET della rete di calibratura della ∆IBIAS. 
 
La calibratura della ∆IBIAS è rappresentata dalla seguente espressione: 
 ( ) ( )[ ] outBIAS IbbbbI 12121111 217501 −+−+=∆     (3.36) 
essendo ∆IBIAS = I1 – I2 e: 
 ( ) outIbbI 12111 215250
1
++=     (3.37) 
 ( ) outIbbI 12112 2145501 ++=     (3.38) 
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con Iout = 1µA. 
I valori della ∆IBIAS sono riportati in Tabella 3.7: 
 
b12 b11 msx mdx ∆IBIAS(nA) 
0 0 52 48 80 
0 1 53 47 120 
1 0 54 46 160 
1 1 55 45 200 
 
Tabella 3.7 Valori possibili per la ∆IBIAS: in giallo la configurazione di default.  
 
3.2.3 Taratura della IM 
 
La rete di calibratura della IM (vedi Fig. 2.14) permette di leggere 
sensori con capacità di riposo diverse. Valori differenti di CR significano 
valori diversi della corrente IR: questa, come mostrato in Fig. 3.19, nella 
fase 1 di funzionamento dell’interfaccia si somma alla I4 e risulta I2 = I4 




Fig. 3.19 Sezione di ingresso dell’amplificatore di corrente. 
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Bisogna garantire che, nel range di valori possibili per CR, M2 lavori in 
zona di saturazione. Poiché dVS/dt = IM/CM, dove CM = 3pF (vedi Fig. 
2.14), un valore di CR maggiore del valore scelto di default (CR = 1pF) 
deve comportare una diminuzione della IM e, di conseguenza, di IT. 
Viceversa, IM e IT devono aumentare. Abbiamo scelto (0.75 ÷ 3)pF 
come intervallo di valori possibili per CR. L’analisi di data sheet di 
sensori capacitivi commerciali hanno confermato tale scelta. In questo 
range, abbiamo deciso di fissare il valore di IR a 80nA. Per CR = 0.75pF 
si deve avere IM = 320nA. Per CR = 3pF deve risultare IM = 80nA. Il 




Fig. 3.20 Circuito di regolazione delle correnti IM e IT. 
 
Le dimensioni dei MOSFET sono: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M11,M11b PMOS 1 50 5 
M11a PMOS 1 50 3 
M11c PMOS 1 50 7 
M12,M12b PMOS 1 50 4 
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M12a PMOS 1 50 2 
M12c PMOS 1 50 6 
MI PMOS 3 0.7 1 
 
Tabella 3.8 Dimensioni dei MOSFET della rete di taratura delle correnti IM e IT. 
 
La calibratura delle correnti IM e IT è schematizzata dalle seguenti 
espressioni: 
 ( ) outM IbbbI 1098 6424501 +++=     (3.39) 
 ( ) outT IbbbI 1098 7535501 +++=     (3.40) 
con Iout = 1µA. I valori di IM e IT sono riportati in Tabella 3.9: 
 
b10 b9 b8 IT(nA) IM(nA)   CR(pF) 
0 0 0 400 320 0.75 
0 0 1 340 280 0.85 
0 1 0 300 240 1 
0 1 1 240 200 1.2 
1 0 0 260 200 1.2 
1 0 1 200 160 1.5 
1 1 0 160 120 2 
1 1 1 100 80 3 
 
Tabella 3.9 Valori possibili per IM e IT: in giallo la configurazione di default. 
 126 
Capitolo 4  
Sistema finale, simulazioni e layout 
 
4.1 Sistema finale 
 
L’interfaccia progettata è schematizzata in Fig. 4.1. Essa è stata 
suddivisa in tre blocchi funzionali: (1) generatore di PWM; (2) 
generatore di rampa; (3) generatore di corrente. 
 
 
Fig. 4.1 Schema a blocchi dell’interfaccia. 
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Il generatore di PWM è costituito da: l’amplificatore di corrente (inclusi 
i due modulatori), il comparatore a bassa isteresi e la porta AND (vedi 
Fig. 2.2); la rete di polarizzazione che produce le tensioni di bias dei 
nodi A, B, C (Fig. 2.7); il circuito di controllo del modo comune (Fig. 
2.8); le reti di taratura della I0 (Fig. 3.17) e della ∆IBIAS (Fig. 3.18). Il 
generatore di rampa comprende: il circuito di carica/scarica della 
capacità, l’integratore di Miller, il comparatore con isteresi e le porte 
digitali (vedi Fig. 2.14); la rete di calibratura della IM (Fig. 3.20). Il 
generatore di corrente è lo stesso di Fig. 3.13.  
In Fig. 4.1, tra le due uscite Vout2 e Vout1, non è riportata la capacità CI. 
Nella versione iniziale della tesi essa è data da un condensatore 






Fig. 4.2 (a) Condensatore polisilicio-diffusione n+; (b) diodo parassita. 
 
Tale condensatore è realizzato tra una porzione di substrato fortemente 
drogato, ricoperto dello stesso ossido di gate con cui si realizzano i 
MOSFET, e uno strato di polisilicio. È necessario drogare fortemente il 
substrato che funge da armatura per far sì che esso si comporti come un 
metallo, impedendo fenomeni di svuotamento e di inversione. Un 
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condensatore di questo tipo ha, tuttavia, uno svantaggio: un terminale 
del condensatore (la diffusione n+) presenta una giunzione parassita 
verso il substrato che la circonda (Fig. 4.2(b)). Anche le due capacità CC 
tra le uscite Vout1 e Vout2 e massa (vedi Fig. 4.1), il cui compito è di 
compensare l’anello di reazione del modo comune delle uscite, sono 
condensatori polisilicio-diffusione n+. Esse presentano, quindi, lo stesso 
difetto. Per la capacità CI, questo diodo parassita è polarizzato in inversa 
ed è, quindi, schematizzabile con una capacità che toglie simmetria alla 
struttura (vedi Fig. 4.3). Invece, i diodi parassiti associati alle due 




Fig. 4.3 Asimmetria causata dalla capacità CI. 
 
Per eliminare tale asimmetria abbiamo rimosso la capacità CI dal 
circuito di interfaccia. Per il modo comune (Vout1 = Vout2) non cambia 
nulla. Per il modo differenziale, invece, la capacità differenziale 
equivalente tra Vout1 e Vout2 è, in questo caso, CC/2 anziché CI + CC/2. Il 
dimensionamento di CC deve garantire: (1) la compensazione dell’anello 
di reazione del modo comune; (2) una buona dinamica per (Vout1 - Vout2). 
In particolare, la dinamica di (Vout1 - Vout2) deve, in ogni caso, essere 
molto maggiore dell’isteresi del comparatore. Notiamo che l’aver tolto 
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CI agevola il rispetto della condizione (2). Il valore fissato da progetto 
per CC è 500fF. 
Il sistema finale è mostrato in Fig. 4.4. Esso è stato suddiviso in quattro 




Fig. 4.4 Sistema finale: schema a blocchi. 
 
Il sensore e l’interfaccia sono stati descritti in dettaglio nei capitoli 
precedenti. Per il blocco (3), ricordiamo che le fasi f1, f2, /f1, /f2 sono 
fornite da un generatore pilotato da un segnale di clock con duty cycle δ 
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= 50% e frequenza f = 50KHz. Quest’ultimo costituisce l’uscita di un 
toggle che funziona da divisore di frequenza e, allo stesso tempo, 
realizza δ estremamente precisi. La vera novità è, invece, rappresentata 
dalla sezione diagnostica. Essa è costituita dal blocco T e da tre buffer i 
cui amplificatori operazionali sono stati realizzati in un precedente 
lavoro di tesi [32]. Il blocco T riceve le tensioni di bias x e z prodotte 
dall’interfaccia (vedi Fig.) e produce le correnti Ibuf1,2,3. Queste ultime 
fungono da correnti di polarizzazione per i tre buffer diagnostici. La 
parte diagnostica, nel prototipo realizzato, risulta interamente integrata 
sul chip dell’interfaccia. Essa offre diversi vantaggi. Premettiamo che, 
oltre all’uscita OUT del sistema, gli unici segnali in tensione prelevabili 
sono Vout2, Vout1, VS. Se, nella lettura di un sensore capacitivo, il segnale 
OUT non ha l’andamento stimato, può tornare utile analizzare le 
tensioni citate con l’intento di scoprire le cause che hanno portato al 
cattivo funzionamento del sistema. I buffer, dunque, hanno il compito di 
prelevare tali tensioni per fini diagnostici. Inoltre, l’uso dei buffer 
risolve problemi legati alla presenza di elementi parassiti o non ideali 
come, ad esempio, le capacità associate ai pad di uscita del sistema e 
quelle dei fili di collegamento tra sensore e interfaccia.  
Esaminiamo il caso in cui il sensore non sia integrato (vedi Fig. 4.5). In 
figura, CX è la capacità del sensore, CR la capacità del dummy sensor, 
CM la capacità dell’integratore di Miller. Oltre a queste, dobbiamo 
considerare anche la capacità del filo (Cfilo) tra l’interfaccia e il sensore, 
la capacità Cpad del pad esterno associato al segnale VS prodotto dal 
generatore di rampa (lo stesso di Fig. 2.) e le capacità dei pad relativi al 
sensore e al dummy sensor (Cpad∗). Gli ingressi In1 e In2 
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dell’amplificatore di corrente sono nodi a bassa impedenza per cui 




Fig. 4.5 Elementi parassiti nel sistema di lettura del sensore capacitivo. 
 
Il carico visto dal generatore di rampa è: 
 RXfilopadMload CCCCCC ++++=     (4.1) 





VCI ∆=     (4.2) 
La presenza delle capacità Cpad e Cfilo concorre ad aumentare il valore 
della corrente IM che il generatore di rampa deve erogare. In particolare, 
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Cpad è dell’ordine dei pF e il suo contributo a Cload e alla IM non è affatto 
trascurabile. Poiché il generatore di rampa è stato dimensionato per 
basso consumo, la IM erogata può non essere sufficiente a garantire il 
corretto pilotaggio del sensore. Questo problema può essere risolto 
interponendo un buffer tra il generatore di rampa e il pad di uscita del 
segnale VS (vedi Fig. 4.4, in cui sul terminale a comune del sensore CX e 
del dummy sensor CR viene applicato il segnale BVS). In questo modo è 
il buffer che fornisce il termine di corrente aggiuntivo dovuto alle 
capacità parassite del collegamento. Ovviamente, la capacità di ingresso 
del buffer deve essere tale da non ricreare gli inconvenienti suddetti. 




Fig. 4.6 Capacità parassite associate ai pad di Vout2 e Vout1. 
 
In questo caso, le capacità associate ai pad di uscita di Vout2 e Vout1 si 
sommano alle capacità CC. Poiché CC = 500fF, mentre le Cpad sono 
dell’ordine del pF, la presenza di queste ultime diminuisce molto la 
dinamica delle forme d’onda del sistema e, quel che è peggio, ciò 
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avviene in modo non prevedibile. Per evitare questo inconveniente si 
interpongono tra le due uscite Vout2 e Vout1 e i rispettivi pad due buffer a 
bassa (e nota) capacità di ingresso (vedi Fig. 4.4). 




Fig. 4.7 Schema elettrico del blocco T. 
 
Il dimensionamento dei MOSFET è stato realizzato tenendo presente 
che i buffer necessitano, per la loro corretta polarizzazione, di  Ibuf1,2,3 = 
10µA. Le dimensioni sono riportate in Tabella 4.1: 
 
Dispositivo Tipo W(µm) L(µm) Molteplicità 
M1 PMOS 6 4 1 
M2 PMOS 12 4 1 
M3 NMOS 1 10 10 
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M4 NMOS 1 20 10 
M5 PMOS 6 4 10 
M6 PMOS 12 4 10 
 
Tabella 4.1 Dimensioni dei MOSFET che formano il blocco T. 
 
L’alimentazione Vdd2 è, come Vdd, uguale a 3.3V. Si è scelto di 
distinguere le due alimentazioni con lo scopo di separare l’interfaccia, 
che ha la caratteristica di essere low power, dalla parte diagnostica che 
non lo è. Una doppia alimentazione, infatti, permette di valutare i 





In questo paragrafo sono riportati i risultati delle simulazioni effettuate 
sul sistema finale di Fig. 4.4 impiegando il simulatore elettrico ELDO 
della Mentor Graphics. Inizialmente sono presentati i risultati delle 
simulazioni di tipo transitorio, utilizzate per verificare il corretto 
funzionamento del circuito. Vengono, poi, mostrati i risultati delle 
simulazioni in temperatura, che dimostrano la stabilità dell’interfaccia al 
variare della temperatura stessa, e delle simulazioni Monte Carlo, che 
provano l’effettiva realizzabilità del sistema. Infine, sono riportati i 
risultati delle simulazioni effettuate in presenza di fonti di rumore. 
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4.2.1 Simulazioni in transitorio 
 
Per verificare il corretto funzionamento del sistema sono state eseguite 
delle analisi in transitorio. In questo tipo di analisi il simulatore non 
utilizza un modello linearizzato del circuito sotto esame, come avviene, 
ad esempio, quando è eseguita un’analisi di tipo AC, ma mantiene le 
non linearità dei componenti. Fig. 4.8 mostra i risultati di una 
simulazione in transitorio della durata di 500µs e passo 1ns eseguita sul 
circuito di interfaccia nella sua configurazione di default (I0 = 20nA, 
∆IBIAS = 80nA, IM = 240nA). Per il sensore abbiamo scelto CX = 1.2pF e 
CR = 1pF: il segnale utile risulta ∆C = 200fF. Le forme d’onda 
presentate sono: (1) la fase q = f1; (2) la tensione Vdiff = Vout2 – Vout1; (3) 




Fig. 4.8 Forme d’onda risultanti dalla simulazione in transitorio eseguita sul 
circuito definitivo nella configurazione di default. Dall’alto al basso sono riportati: 
la fase q = f1, la tensione Vdiff = Vout2 – Vout1, la rampa Vin = VS, l’uscita del sistema 
OUT. 
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Dai risultati della simulazione si evince che il sistema impiega circa 
400µs per andare a regime. Per t > 400µs, in accordo alla (2.16), risulta 
che la durata dell’impulso τ = 7.95µs. 
In Fig. 4.9 è mostrato il risultato di una simulazione in transitorio 
eseguita sul circuito di interfaccia nella configurazione con I0 = 28nA, 
∆IBIAS = 80nA, IM = 320nA. Per il sensore abbiamo scelto CX = 0.95pF e 
CR = 0.75pF: il segnale utile è, come sopra, ∆C = 200fF. Notiamo che, 
per CR = 0.75pF e ∆C = 200fF, il valore della corrente I0 va aumentato 
rispetto alla situazione di default: in questo modo la durata dell’impulso 
τ non satura al valore di FS (fondo scala) TCK/2, cosa che renderebbe 
inefficace l’interfaccia. Le forme d’onda presentate sono: (1) la tensione 




Fig. 4.9 Forme d’onda risultanti a regime dalla simulazione in transitorio eseguita 
sul circuito definitivo con CR = 0.75pF e ∆C = 200fF.  
 
In accordo alla (2.16) si ha τ = 7.62µs.  
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È stato anche effettuato uno studio della linearità del sistema (posto 
nella configurazione di default) facendo variare CX tra 1.05pF e 1.25pF 
con passo di 50fF ed eseguendo una simulazione in transitorio per ogni 
valore intermedio. Notiamo che il valore 1.25pF corrisponde al FS di CX. 
Riportando in un grafico i valori della durata dell’impulso τ in funzione 
della capacità del sensore CX si ottiene l’andamento mostrato in Fig. 
4.10. 
 














Fig. 4.10 Andamento della durata dell’impulso τ in funzione della capacità del 
sensore CX. 
 
Come si può vedere, i risultati ottenuti dimostrano che il 
comportamento del sistema è lineare per valori di CX compresi tra 
1.05pF e 1.25pF. Le simulazioni confermano la linearità del sistema 
risultante dalla (2.16). 
Inoltre, dai risultati della simulazione in transitorio, è stato possibile 
calcolare il consumo effettivo dell’interfaccia (inclusi i circuiti di 
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polarizzazione) visualizzando la corrente che scorre nel ramo di 
alimentazione Vdd e calcolandone la media. La corrente totale risulta 
18µA. Ciò corrisponde ad un consumo di potenza di circa 60µW. È 
stato, quindi, raggiunto l’obbiettivo prefissato di avere un consumo 
totale per l’interfaccia minore di 100µW (specifica di low power). 
 
4.2.2 Simulazioni in temperatura 
 
Per verificare la stabilità del sistema al variare della temperatura sono 
state effettuate cinque simulazioni in transitorio per temperature 
comprese tra 0°C e 100°C con passo di 25°C. Il sistema è posto nella 
configurazione di default con CX = 1.05pF (∆C = 50fF). I risultati, per 




Fig. 4.11 Fronti di discesa per un impulso in condizioni di regime a cinque 
temperature differenti. L’asse dei tempi rappresenta solo una porzione molto 
piccola dell’impulso τ. 
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In Fig. 4.11 è riportato il fronte in discesa dell’impulso di uscita (OUT) 
al variare della temperatura. Il fronte in salita dell’impulso di uscita è 
determinato dal segnale di fase f2 che è stabile con la temperatura, 
mentre il fronte in discesa è determinato dal comparatore e, quindi, 
risente delle variazioni di temperatura. L’interfaccia progettata produce 
un impulso poco sensibile alle variazioni di temperatura. La durata τ 










=τ     (4.3) 
La capacità CM e il segnale di fase sono stabili con la temperatura. 
Questa può avere effetto sulle correnti. Ricordiamo che, per un 
MOSFET, fissata la tensione VGS si ha che, all’aumentare della 
temperatura, la corrente ID diminuisce determinando una diminuzione 
della transconduttanza gm. Le correnti nella (4.3) sono IM e I0: la prima è 
la corrente di scarica della capacità CM nel generatore di rampa di Fig. 
2.14, la seconda è la corrente interna all’amplificatore di corrente (vedi 
Fig. 2.2) il cui segno è comandato dal segnale OUT di uscita del sistema. 
Esse compaiono in rapporto tra loro: se le deriviamo da un’unica 
corrente di riferimento l’effetto della temperatura risulta attenuato. In 
accordo a ciò, in fase di progetto, i transistori M17 di Fig. 2.2 e M12 di 
Fig. 2.14 che le producono sono pilotati sul gate dalla stessa tensione di 
bias B che fissa le loro VGS. In questo modo le due correnti hanno una 
dipendenza dalla temperatura ((1/T)⋅(∂I/∂T)) che è nominalmente 
identica. I risultati delle simulazioni confermano quanto detto: al variare 
della temperatura tra 0°C e 100°C, la durata dell’impulso varia di 6ns, 

















ε     (4.3) 
L’errore relativo risulta, dunque, lo 0.06% del FS. Ciò significa che il 
sistema presenta una dipendenza dalla temperatura di 6ppm/°C 
nell’intervallo (0 ÷ 100)°C. Tale errore soddisfa pienamente le nostre 
specifiche di progetto.  
Il comportamento in temperatura dell’interfaccia peggiora per CX = 
1.2pF (∆C = 200fF). Ci aspetteremmo un errore relativo quattro volte 
maggiore di quello della (4.3). Le simulazioni effettuate hanno 
dimostrato, invece, un errore relativo dieci volte maggiore e pari a 0.6% 
del FS. Premesso che tale errore rientra pienamente nelle nostre 
specifiche di progetto, ciò può essere spiegato come segue. Il guadagno 
d’anello dello specchio a larga dinamica M1, M3, M13, M15 in Fig. 2.2 
ha una risposta in frequenza che dipende dal valore CX del sensore. In 
particolare, CX introduce un polo del tipo gm/C. Allo stesso modo, CR 
introduce un polo dello stesso tipo nel guadagno d’anello dello specchio 
a larga dinamica M2, M4, M14, M16 in Fig. 2.2. Si tratta di poli ad alta 
frequenza che entrano in causa nei transitori legati alle commutazioni 
presenti nel circuito. Se ∆C = 0, i due poli sono identici per cui lo sono 
anche i canali, rappresentati dallo specchio e dai modulatori di tipo n, 
per i segnali in corrente IX e IR. In caso contrario, maggiore è ∆C 
maggiore è l’asimmetria dei due canali dovuta alla diversità dei due poli 
introdotti da CX e CR. Poiché tali poli sono sensibili alla temperatura, 




4.2.3 Simulazioni Monte Carlo 
 
Per simulare la presenza di errori di matching nel chip si usano le 
simulazioni Monte Carlo. Esse consistono in una serie di analisi (run) in 
cui i parametri, che caratterizzano i componenti circuitali, vengono fatti 
variare secondo una distribuzione gaussiana uniforme attorno al loro 
valor medio nel chip. Contemporaneamente, vengono applicate anche 
variazioni tra i componenti singoli di un dato chip con parametri 
statistici comunque legati all’errore di matching. Queste tengono conto 
delle variazioni di processo. Il valore delle grandezze del circuito varia, 
quindi, tra run (chip) diversi. Lo studio di tali valori permette di 
accertare la fabbricabilità o meno del chip.  
La simulazione Monte Carlo è consistita in una serie di analisi (10 run) 
in transitorio del circuito. Le analisi compiute hanno accertato il corretto 
funzionamento del sistema anche in presenza di variazioni di processo e 
mismatching: tutte le forme d’onda hanno l’andamento stimato. Si 
osserva, tuttavia, una dispersione sui valori delle grandezze. In Fig. 4.12 
è riportato l’andamento del segnale di uscita OUT per il circuito di 
interfaccia nella configurazione di default con ∆C = 50fF. 
La dispersione sui valori di durata dell’impulso di uscita vale, nel caso 
















ε     (4.4) 
Tale errore corrisponde a 3στ, dove στ è la deviazione standard 
dell’impulso stimata per le 10 analisi effettuate. Risulta, dunque, στ = 
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6.67%. Questo valore per στ è accettabile e dimostra l’effettiva 
realizzabilità del circuito progettato. Ricordiamo, inoltre, che le reti di 
calibratura descritte nel capitolo 3 possono concorrere al recupero di 





Fig. 4.12 Andamenti dell’impulso di uscita risultanti dalla simulazione Monte 
Carlo. Si noti la dispersione dei valori sul fronte in discesa rispetto alla soluzione 
nominale indicata in figura con V(OUT)_1:2 (curva rossa).  
 
4.2.4 Simulazioni di rumore 
 
Come abbiamo sottolineato nei capitoli precedenti, le componenti di 
rumore nel circuito di interfaccia risultano fortemente attenuate grazie 
alla tecnica di modulazione a chopper che impiega MODn e MODp e 
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all’azione di filtraggio passa-basso del circuito. Per una conferma a tale 
osservazione, sul sistema finale posto nella configurazione di default e 
con CX = 1.05pF, abbiamo eseguito una simulazione di tipo 
NOISETRAN. Questa consiste in un’analisi in transitorio effettuata 
aggiungendo ai dispositivi opportuni generatori che ne rappresentano le 
sorgenti di rumore. La simulazione ha preso in considerazione 
l’intervallo di frequenze comprese tra 0Hz e 10MHz. Abbiamo così 
potuto osservare che la presenza di fonti di rumore non incide sul 
corretto funzionamento del circuito. Tutte le forme d’onda hanno 
l’andamento stimato. Tuttavia, si nota la presenza di un jitter, cioè una 
variazione di ampiezza dell’impulso di uscita τ, sul fronte in discesa 
dello stesso. Per valutare il jitter abbiamo calcolato numericamente la 
deviazione standard di 180 impulsi successivi. In una tabella abbiamo 
riportato i valori del duty cycle δ = τ/TCK del segnale OUT in presenza e 
in assenza di sorgenti di rumore nell’intervallo tra 400µs e 4ms. Per 
ogni coppia di valori (δNOISE,δNOM) abbiamo calcolato lo scarto δNOISE - 












σ δ     (4.5) 
 Si ricava σδ = 0.00551. Poiché στ = σδ ⋅TCK, dove TCK = 20µs, si ottiene 





4.2.5 Caratteristiche del circuito 
 
Le caratteristiche del circuito di interfaccia possono essere riassunte 
dalla seguente tabella: 
 
Consumo di potenza IDD = 18µA 
Range di capacità ∆Cmax = 250fF 
Coefficiente di temperatura TC = 60ppm/°C 
Rumore equivalente (rms) στ = 1% 
Variazione di processo e 
mismatching 
στ = 6.67% 
 




Le simulazioni Monte Carlo hanno evidenziato una dispersione sui 
valori della durata τ dell’impulso. Tale risultato è riconducibile alla  
presenza di errori di matching e all’effetto delle variazioni di processo 
nel chip. In questo paragrafo esporremo alcuni criteri che, se applicati in 
fase di layout del circuito, consentono una riduzione degli errori di 
matching. Accenneremo, poi, alla realizzazione di rapporti precisi tra le 
caratteristiche di due dispositivi. Descriveremo, quindi, due fenomeni di 
rottura del chip ai quali il progettista di layout deve prestare molta 
attenzione: l’elettromigrazione e l’effetto antenna. Infine, mostreremo i 
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tre layout realizzati in questo lavoro di tesi: (1) generatore di PWM e 
blocco T; (2) generatore di rampa; (3) generatore di corrente. 
 
4.3.1 Criteri per la riduzione degli errori di matching 
 
Se vogliamo che due dispositivi presenti in un chip siano il più possibile 
uguali occorre rispettare alcuni criteri di progetto elencati qui di seguito. 
1 Disegnare due dispositivi effettivamente uguali, ovvero 
sovrapponibili per rotazione. Per esempio, due MOSFET 
potrebbero avere stesso rapporto W/L anche con valori  di L e W 
diversi. Tuttavia, a causa degli effetti di perimetro (effetti di 
bordo), i due MOSFET sarebbero affetti da un errore sul valore 
del rapporto: gli effetti di bordo pesano di più nel transistore più 
piccolo (ovvero con W e L più piccoli) a causa del maggior 
rapporto perimetro/area. Quindi, per i due MOSFET, non è 
sufficiente che siano uguali i rapporti W/L ma è necessario che i 
dispositivi abbiano uguali valori di L e W. 
2 I due dispositivi devono avere stessa orientazione. Sempre 
facendo riferimento a due MOSFET, se le lunghezze L di canale 
(che sono parallele alle linee di corrente) sono disposte secondo 
assi aventi inclinazione diversa (es. ortogonali o formanti un 
angolo di 45°),risentiranno in modo diverso degli stress del 
substrato o, in alcuni casi, saranno caratterizzati da diverse 
proprietà elettriche (es. resistività, piezoresistività,…). 
3 Scegliere, dove possibile, dimensioni non minime per i 
dispositivi. Come esempio possiamo citare l’errore di matching 
tra le tensioni di soglia di due MOSFET: in questo caso, per 
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transistori con lunghezza L non minima, lo scarto ∆VT è 
inversamente proporzionale a (W⋅L)1/2. 
4 I due dispositivi dovranno essere posizionati il più possibile 
vicini . Questo, compatibilmente con le regole di layout, fa sì che 
le differenze dei parametri fisici (drogaggio, spessore 
dell’ossido, …) siano il più possibile uguali. 
5 Effettuare, dove possibile, la disposizione baricentrica dei due 
dispositivi. Essa consiste nello sdoppiare ciascuno dei due 
dispositivi in due elementi identici in parallelo (vedi Fig. 4.13(a)) 
e nel disporre i quattro elementi risultanti come mostrato in Fig. 
4.13(b). La denominazione “baricentrica” deriva dal fatto che i 
due transistori composti M1 (M1A + M1B) e M2 (M2A + M2B) 
hanno geometricamente lo stesso baricentro, indicato con una 
lettera X in Fig. 4.13(b). Il vantaggio di questa configurazione è 
evidenziato in Fig. 4.14, dove vengono mostrate le linee di 
livello (supposte localmente parallele) di un qualche parametro 
fisico D (per esempio drogaggio del substrato). Vengono distinti 
tre casi a seconda dell’inclinazione delle linee di livello. La 
freccia indica la direzione in cui il parametro D cresce. 
Osserviamo che nel caso 1 e nel caso 2 la situazione per i due 
transistori composti è simmetrica ovvero M1 e M2 hanno un 
elemento con D = D1 e l’altro con D = D3. Per cui M1 e M2 
sono equivalenti. Nel terzo caso M2 ha entrambi i componenti 
con D = D2, mentre M1 ha un componente a D = D1 < D2 e 
l’altro a D = D3 > D2 per cui vi è, almeno al primo ordine, una 
sorta di compensazione e le differenze tra M1 e M2, ovvero gli 







Fig. 4.13 (a) sdoppiamento dei due MOSFET in due elementi identici in parallelo; 





CASO 1 CASO 2 CASO 3 
 
Fig. 4.14 Linee di livello del parametro fisico D. 
 
Riportiamo, adesso, un esempio di applicazione dei criteri esposti. 
L’espressione (2.16) ci dice che la durata τ dell’impulso di uscita 
dipende da ∆C = CX – CR. A voler essere precisi, τ è direttamente 
proporzionale a (k1CX – k2CR), dove, con riferimento alla Fig. 2.4, k1 = 
β15/β1 e k2 = β16/β2. Nominalmente, k1 = k2 = 1, per cui risulta la (2.16). 
In realtà, a causa degli errori di matching e delle variazioni di processo, 
si può avere k1 ≠ k2 (e entrambi diversi da 1): ciò comporta un errore su 
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τ. Per minimizzare tale errore, a livello di layout, oltre ai criteri di 
uguaglianza, vicinanza e uguale orientazione, abbiamo adottato una 
disposizione baricentrica per le coppie di transistori M1, M15 e M2, 




Fig. 4.15 Schema di disposizione baricentrica per le coppie di transistori M1, M15 
e M2, M16. 
 




Fig. 4.16 Disposizione baricentrica per le coppie di transistori M1, M15 e M2, 
M16 nel layout del circuito di interfaccia. 
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4.3.2 Realizzazione di rapporti precisi tra le grandezze 
 
Si faccia riferimento al caso in cui necessitiamo di due MOSFET aventi 
beta (β = µCOXW/L) che stanno in rapporto 1:N. Questa situazione è 
utile, per esempio, negli specchi di corrente per realizzare rapporti 
precisi tra le correnti stesse. Nel nostro caso le correnti risulterebbero in 
rapporto 1:N.  Se noi, semplicemente, disegniamo due transistori aventi 
stesse lunghezze di canale e larghezze W in rapporto 1:N, il risultato 
cercato si ottiene solo parzialmente in quanto gli effetti di bordo 
peseranno, percentualmente, di più sul transistore a W più piccola e, 
quindi, i beta effettivi non saranno in rapporto preciso 1:N. La soluzione 
corretta è quella di realizzare un transistore con W = W1 e il secondo 
transistore come il parallelo di N transistori identici al primo. In questo 
modo la corrente del secondo transistore sarà la somma delle correnti 
degli N transistori componenti e questo equivale, elettricamente, ad 
avere un beta N volte quello del singolo transistore componente. Se, 
invece, abbiamo bisogno di due transistori con beta in rapporto M:N 
basterà realizzare un transistore con M transistori elementari e l’altro 
con N transistori elementari.  
Nella realizzazione del layout abbiamo adottato questa modalità di 
procedere ogni volta che si è presentata l’opportunità. Come si può 
notare nei vari blocchi funzionali di cui è costituito il circuito di 
interfaccia, le occasioni non sono mancate. Per fare un esempio, nella 
rete di polarizzazione di Fig. 2.7, il transistore M1, che produce la 
tensione di bias B dell’interfaccia, ha molteplicità 50. Tale transistore 
costituisce la sezione di ingresso dello specchio M1-M2 in Fig. 2.7 e di  
altri specchi nel circuito finale. Tutte le sezioni di uscita di tali specchi 
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A causa della progressiva miniaturizzazione dei dispositivi elettronici e 
dei circuiti integrati, le densità di corrente sopportate dai collegamenti 
metallici sono sempre maggiori. Conduttori di piccola sezione percorsi 
da forti densità di corrente presentano il fenomeno della 
elettromigrazione, meccanismo che porta al guasto del collegamento 
(ovvero alla sua interruzione) in modo indipendente dai danni che un 
conduttore può subire per effetto Joule, ovvero per riscaldamento.  
Con elettromigrazione si intende il trasporto di materia causato in un 
metallo dalla presenza di corrente elettrica. Il trasporto di materia 
avviene all’interno del metallo perché gli elettroni trasferiscono quantità 
di moto agli atomi del metallo, provocando l’accumulo di atomi in certe 
regioni e la conseguente formazione di cavità in altre. Gli accumuli 
metallici possono cortocircuitare conduttori adiacenti, mentre le cavità 
interrompono la continuità elettrica dei conduttori. L’elettromigrazione 
è correlata al fatto che strati metallici sottili hanno, di solito, struttura 
policristallina; l’accumulo e lo svuotamento di atomi avvengono, di 
solito, in corrispondenza dei bordi di separazione delle regioni 
monocristalline (grani) del metallo.  
È possibile caratterizzare l’elettromigrazione attraverso una misura 
statistica, costituita dal tempo medio di guasto (Mean Time to Failure, 















aexp2     (4.6) 
dove J è la densità di corrente che percorre il conduttore, K una costante 
empirica, A l’area del conduttore, Ea una energia di attivazione 
dell’ordine di 0.5eV per strati sottili di alluminio.  
Nell’alluminio, l’elettromigrazione diventa un problema quando le 
densità di corrente raggiungono valori dell’ordine di 105A/cm2. Ciò si 
traduce, in processi submicrometrici con conduttori di minima larghezza, 
in correnti di pochi mA.  
La prima linea di difesa contro l’elettromigrazione consiste 
nell’ottimizzazione dei processi tecnologici. All’alluminio, nelle metal, 
si aggiunge una percentuale di rame tra lo 0.5 e il 4% per aumentare la 
resistenza all’elettromigrazione. Il rame si accumula in corrispondenza 
dei bordi di separazione dei grani del metallo e frena la formazione di 
cavità in quanto va ad aumentare l’energia di attivazione richiesta per 
rimuovere atomi del metallo dal reticolo. Una metal alluminio-rame 
presenta una capacità di trasporto della corrente fino a dieci volte 
maggiore di una metal in alluminio puro, a parità di dimensioni. La 
resistenza all’elettromigrazione può ancora essere aumentata con l’uso 
di strati protettivi che ostacolano la formazione di vuoti. 
Le tecniche di processo possono minimizzare l’elettromigrazione, 
tuttavia resta una densità di corrente massima che non può essere 
superata se si vuole evitare l’interruzione del collegamento. In ogni 
processo, le regole di layout definiscono una corrente massima 
consentita per unità di larghezza della metal. Questo valore dipende 
dallo spessore della metal, dalla sua composizione e dalla temperatura 
di esercizio. Nel nostro caso, avendo a che fare con correnti dell’ordine 
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del µA, l’elettromigrazione non costituisce un problema. Le piste di 
metal utilizzate nel layout del circuito di interfaccia sono, in buona parte, 
di larghezza minima. Le piste a sezione maggiore sono quelle di 
alimentazione che devono sopportare correnti più grandi. Discorso 
analogo vale per i contatti. In questo caso abbiamo adottato la regola 
pratica di mettere sempre almeno due contatti (anche quando ne 
basterebbe uno, come nel nostro layout) per essere sicuri della loro 
realizzazione al momento della fabbricazione del chip. 
 
4.3.4 Effetto antenna 
 
Le tecniche di dry etching necessitano di campi elettrici molto intensi 
per generare un plasma ionizzante. Durante l’attacco del polisilicio del 
gate e del suo ossido, nel polisilicio del gate possono accumularsi 
cariche elettrostatiche. Le tensioni indotte possono essere molto grandi: 
in certi casi, attraverso l’ossido di gate può addirittura scorrere una 
corrente. Ciò determina una degradazione dell’ossido che può portare 
anche alla rottura dello stesso. Ogni regione di polisilicio accumula una 
carica elettrostatica proporzionale alla sua stessa area. Una piccola area 
di (ossido di) gate, se collegata ad un’ampia geometria di polisilicio, 
può essere soggetta a danni rilevanti. Questo meccanismo prende il 
nome di effetto antenna perché l’area (grande) in polisilicio agisce come 
un’antenna nell’accumulare la carica che fluisce, poi, attraverso l’ossido 
di gate. L’intensità dell’effetto antenna è proporzionale al rapporto tra 
l’area del conduttore esposto e l’area di gate. Il conduttore esposto può 
essere polisilicio o un qualsiasi livello di metal. Il valore del rapporto 
dipende dal tipo di conduttore e dal tipo di transistore (n o p). 
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Normalmente occorrono rapporti dell’ordine del centinaio affinché si 
abbiano danni significativi all’ossido di gate. Fig. 4.17 mostra un 
esempio di layout che può produrre un rapporto conduttore/area di gate 






Ossido di gate vulnerabile
 
 
Fig. 4.17 Esempio di layout soggetto all’effetto antenna. 
 
Il gate di M1 è stato allungato per facilitare la connessione al transistore 
M2. In questo caso, l’area del conduttore (polisilicio) è sufficientemente 
grande da danneggiare l’ossido di gate di M1. 
Un accumulo di cariche elettrostatiche può esserci anche durante 
l’attacco delle metal. Metallizzazioni che si connettono a strati diffusi 
nel substrato non danno problemi: le diffusioni costituiscono percorsi 
attraverso cui la carica elettrostatica può fluire via. A questo proposito, i 
livelli alti di metal sono in genere meno interessati dall’effetto antenna 
perché è alta la probabilità che essi siano collegati a qualche diffusione 
attraverso una delle metal sottostanti. Ciò risulta meno probabile per i 
livelli bassi di metal, in particolare per le metal di primo livello. In 
questo caso, se la metal è connessa ad un gate, l’effetto antenna può 
arrecare danno al circuito. L’effetto antenna sui livelli bassi di metal 
può essere eliminato inserendo dei diodi dn (N+/P-Well) tra gate e 
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massa nel caso di transistori di tipo n e diodi dp (P+/N-well) tra gate e 
Vdd per i p-MOSFET. Tali diodi, come previsto dal manuale di processo, 
sono di dimensione minima. Nell’esempio di Figura 4.18, è stato 
aggiunto un diodo dn in modo che, quando viene definita la metal-1 che 
collega i due gate, la carica elettrostatica che si accumula sulla 









Fig. 4.18 Il diodo dn (N+/P-Well) è posto sul gate dei due transistori in modo che 
la carica elettrostatica, accumulata sulla metal 1, abbia una via di fuga. 
 
Il layout del circuito di interfaccia ha evidenziato una forte propensione 
al rischio derivante dall’effetto antenna. Questo ci ha portato a fare 
ampio uso di diodi dn e dp. 
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4.3.5 Layout del circuito di interfaccia 
 
Il circuito di interfaccia, come detto, può essere suddiviso in tre blocchi 
funzionali: (1) generatore di PWM; (2) generatore di rampa; (3) 
generatore di corrente. In questo lavoro di tesi è stato realizzato il layout 
di tutti e tre i blocchi sopra citati. In particolare, nel layout del 
generatore di PWM abbiamo incluso anche il blocco T che fa parte della 
parte diagnostica del sistema finale. Questo perché il layout dei buffer 
diagnostici è già stato realizzato in tesi precedenti. Lo stesso vale anche 
per il generatore di clock a due fasi non sovrapposte. Con un clock p e 
un sensore capacitivo (esterni o integrati sul chip del circuito di 
interfaccia) il sistema finale di Fig. 4.4 può dirsi completato. In un 
prossimo lavoro di tesi si tratterà di collegare i vari blocchi funzionali in 
accordo allo schema di Fig. 4.4. 
Lo schema a blocchi del layout relativo a generatore di PWM e blocco 




Fig. 4.19 Generatore di PWM e blocco T: schema a blocchi del layout. 
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Fig. 4.20 Core e blocco T: layout. 
 






Fig. 4.21 Generatore di rampa: schema a blocchi del layout. 
 




Fig. 4.22 Generatore di rampa: layout. 
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Lo schema a blocchi del layout relativo al generatore di corrente è di 




Fig. 4.23 Generatore di corrente: schema a blocchi del layout. 
 








In questo lavoro di tesi è stato progettato un circuito di interfaccia per la 
lettura di sensori capacitivi che utilizza dispositivi CMOS 0.32µm/3.3V 
del processo BCD6S della STMicroelectronics.  
Il circuito proposto produce una sequenza di impulsi periodici, dove la 
durata dell’impulso risulta proporzionale ad una differenza di capacità.  
L’interfaccia realizzata è caratterizzata da: (1) ridotto consumo di 
potenza; (2) modesta sensibilità alla temperatura; (3) basso rumore. 
Essa è stata dotata di circuiti di polarizzazione e reti di calibratura per 
poterla adattare a diverse condizioni operative. Inoltre, è stata aggiunta 
una parte diagnostica, interamente integrata sul chip, con l’intento di 
studiare e ottimizzare il circuito una volta che questo tornerà dalla 
fonderia. 
Il sistema finale è stato simulato in ambiente CADENCE utilizzando il 
simulatore elettrico ELDO della Mentor Graphics. Successivamente, 
sempre in ambiente CADENCE, ne è stato disegnato il layout. 
I risultati delle simulazioni hanno riscontrato che: (1) la durata degli 
impulsi di uscita varia linearmente con il segnale capacitivo ∆C per 
valori di quest’ultimo compresi tra 50 e 250fF; (2) il consumo di 
potenza del sistema (esclusi la parte diagnostica e le reti di calibratura) è 
circa 60µW; (3) il sistema è stabile al variare della temperatura. 
Nell’intervallo (0 ÷ 100)°C, il coefficiente di temperatura (TC) è, nel 
caso peggiore, di 60ppm/°C. 
Le componenti di rumore risultano fortemente attenuate grazie 
all’impiego di due modulatori chopper e all’azione di filtraggio passa-
basso del circuito. Per verificare ciò, abbiamo eseguito un’analisi in 
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transitorio in presenza di fonti di rumore per frequenze comprese tra 0 e 
10MHz. Questa ci ha permesso di stimare il jitter che incide sugli 
impulsi di uscita. Abbiamo calcolato numericamente la deviazione 
standard di 180 impulsi successivi, ottenendo στ = 1%. 
Infine, abbiamo valutato l’incidenza delle variazioni di processo e 
dell’errore residuo di matching sulle prestazioni del circuito. Fissata ∆C, 
abbiamo eseguito una analisi Monte Carlo in transitorio: la deviazione 
standard dell’impulso determinata, στ = 6.67%, dimostra l’effettiva 
realizzabilità del sistema. 
In futuro si dovrà procedere, a livello di layout, all’assemblaggio dei 
blocchi funzionali che costituiscono l’intero sistema. 
Sviluppi futuri riguarderanno l’integrazione, sullo stesso chip del 
circuito proposto, di un generatore di clock p, di un’interfaccia seriale 
per l’assegnazione dei bit di calibratura e di un sensore fittizio da 
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